ワイヤレス・センサネットワークシステムに向けた超低電力オンチップ弛張発振回路に関する研究 by 椿, 啓志
Kobe University Repository : Thesis
学位論文題目
Title
ワイヤレス・センサネットワークシステムに向けた超低
電力オンチップ弛張発振回路に関する研究
氏名
Author 椿, 啓志
専攻分野
Degree 博士（工学）
学位授与の日付
Date of Degree 2015-03-25
公開日
Date of Publication 2016-03-01
Resource Type Thesis or Dissertation / 学位論文
報告番号
Report Number 甲第6435号
URL http://www.lib.kobe-u.ac.jp/handle_kernel/D1006435
※当コンテンツは神戸大学の学術成果です。無断複製・不正使用等を禁じます。
著作権法で認められている範囲内で、適切にご利用ください。
Create Date: 2016-06-16
博士論文
ワイヤレス・センサネットワークシステムに向けた
超低電力オンチップ弛張発振回路に関する研究
平成27年1月
神戸大学大学院工学研究科
椿 啓志

内容梗概
本論文は，ワイヤレスセンサネットワーク（WSN: Wireless Sensor Network）システムにおけ
る時間計測回路の実現に向けて，ナノアンペアレベルの超低電流で動作する弛張発振回路に関す
る研究内容をまとめたものである．
将来，インターネットを介して，人と人とのコミュニケーションだけでなく，人とモノとのコ
ミュニケーションを可能とするWSNシステムの実現が期待されている．例えば，食べ物から取
得できる鮮度やおいしさなどの情報や車から取得できる自車や他車の走行状況などの情報を取得
することができる．WSNシステムには，人やモノから情報を取得し，処理するためのセンサデバ
イスが搭載される．センサデバイスはセンサ部で取得した環境の温度や湿度などのアナログ情報
をマイクロコントローラ（MCU: Micro Controller Unit）部に処理させ，MCU内のメモリに格納
する．RF部はメモリに格納された情報をスマートフォンや PCなどの端末に送信する．送信され
たデータには，センシングしたデータの取得時間や取得場所を示す情報が付加されている．特に，
センシングデータの取得時間はデータを時系列で管理するために用いられるため，非常に重要な
情報である．センサデバイスには安定な電源を供給する電源回路やバイアス回路，そして信号処
理用の発振回路の他に，センシングデータの取得時間を得るための時間計測用途のクロックを生
成する発振回路が必要になる．
WSNシステムでは様々な場所にセンサデバイスを設置することが想定される．センサデバイス
の設置場所は不確定であるため，様々な環境下での動作が求められる．設置場所として，継続的な
電源をセンサデバイスに供給できるインフラ設備が整っていない場所や気温差が激しい場所，そ
して暗い場所などが考えられる．従って，センサデバイスはバッテリ駆動や環境エネルギー駆動
による限られた電力での動作が必要になる．また，その駆動時間は莫大な数のセンサデバイスの
メンテナンスが困難であることを考慮すると，年単位でなければならない．つまり，WSNシステ
ムに搭載するセンサデバイスは超低電力で動作しなければならない．
センサデバイスを間欠動作させることで消費電力を大幅に削減することができる．間欠動作で
は，時間計測用途の発振回路で生成されたクロックを用い，スリープ状態にあるセンサデバイス
を動作状態へと移行させる．そして，動作完了と共にセンサデバイスは動作状態からスリープ状
態へと移行する．この間欠動作を繰り返すことで，センサデバイスの電力を大幅に抑えることが
できる．ただし，センサデバイスの時間を計測する発振回路である時間計測回路は常に動作し続
けなければならないため，超低電力動作が必要になる．
一般的な時間計測回路は，32.768 kHzの水晶発振回路と 16ビットのカウンタ回路で構成され
る．この回路は，水晶発振回路で生成されたクロックをカウンタ回路でカウントし，16ビット目が
‘1’になると 1秒が経過する．時間計測に必要な水晶発振回路は，環境変化に対し頑健かつ高精度
なクロックが生成できる．しかし，水晶発振回路は高価であり，さらに CMOS (Complementary
Metal Oxide Semiconductor) プロセスとの親和性がなく，LSI (Large Scale Integration)に搭載
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できない．したがって，CMOSプロセスで構成されるセンサデバイスに水晶発振回路をオフチッ
プで搭載すると，サイズが増大し，さらにコストも上がる．
CMOSプロセスのみで構成される時間計測用の発振回路として，弛張発振回路が広く用いられ
ている．これはCMOSと受動素子で構成されるため，LSIへの搭載が容易であり，さらに設計方
法によって高い発振周波数精度と超低消費電力動作の実現ができるためである．弛張発振回路は，
2つのキャパシタ C を 0 Vから基準電圧に達するまで交互に一定の電流で充電させ，クロック信
号を生成する．この弛張動作によって生成されるクロックの発振周波数は，温度や電圧などの環
境変化に対し大きく変動する．また，この発振周波数の変動は，主に弛張発振回路に搭載される
コンパレータ回路の遅延とオフセット電圧によって引き起こされる．
コンパレータ回路は 2つの入力信号の大小を比較し，ある一定時間後にその結果を出力する．コ
ンパレータ回路が比較に要する時間は，コンパレータ回路に流れるバイアス電流に反比例する．つ
まり，バイアス電流が低ければコンパレータ回路の遅延は長くなるため，弛張発振回路の発振周波
数変動が大きくなる．さらに，超低電流駆動のコンパレータ回路はスルーレートが劣化し，後段
に接続される論理ゲートの消費電力を増大させる．また，コンパレータ回路に生じるオフセット
電圧は，比較結果に誤差を生じさせ，弛張発振回路の発振周波数を変動させる．したがって，コ
ンパレータ回路の遅延補正技術と高速化技術の開拓が求められる．
そこで，本論文では，弛張発振回路の性能劣化の原因となるコンパレータの遅延を補正するた
めの回路技術と高速化のための回路技術の開拓を行い，超低電力オンチップ発振回路の実現を目
指した．本論文は大きく分けて 3つのテーマで構成される．
第一に，弛張発振回路の遅延変動補正技術を検討した．先に説明したように，超低電流駆動コ
ンパレータ回路の遅延とオフセット電圧は弛張発振回路の発振周波数を大きく変動させる．その
ため，コンパレータ回路の遅延を補正する技術の開拓が必要になる．提案する補正技術は，コン
パレータ回路の補正時間を補正電圧として記憶し，時間計測の際にこれを用いることで遅延変動
の影響を排除する．シミュレーション評価の結果，本アーキテクチャを用いた弛張発振回路での
コンパレータ回路の遅延変動は，本アーキテクチャを用いない場合に比べ１/60程度にまで抑制さ
れた．また，0.18-µm CMOSプロセスを用いて試作を行い，その効果を実証した．
第二に，超低電流駆動の高速コンパレータ回路を検討した．コンパレータ回路はバイアス電流
が低下すると，出力のスルーレートが劣化し，後段に繋がる論理ゲートの貫通電流を増加させる．
この結果，弛張発振回路に搭載されるコンパレータ回路の消費電力は減少するが，制御回路の消費
電力が増加し，回路全体の消費電力が増大する．提案するコンパレータ回路は電流の正帰還ルー
プを用いて適応バイアス電流を生成し，高スルーレートかつ低消費電力を実現した．シミュレー
ション評価にて，適応バイアス電流の生成を確認した．また，0.35-µm CMOSプロセスを用いて
試作を行い，その効果を実証した．
最後に，時間計測用途に向けた弛張発振回路を検討した．提案する弛張発振回路は，第 3章で
提案した弛張発振回路の遅延補正変動技術と第 4章で提案した超低電流駆動コンパレータ回路の
高速化技術を搭載した．さらに，第 3章で用いた基準電圧よりも低い電圧値を用いることで，弛
張発振回路のエネルギーを抑制した．0.18-µm CMOSプロセスを用いて試作し，測定により動作
を確認した．測定を行った結果，発振周波数 32.55 kHz，1.8 Vでの消費電力 472 nW，電源電圧
依存性 1.1% /V，温度依存性 120ppm/˚ Cであった．提案する弛張発振回路は，WSNシステムの
時間計測回路において有用であることを実証した．
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本論文では，WSNシステムの時間計測用途として有望な弛張発振回路の基本的な特性を説明し，
その問題点を明らかにした．そして，これらの問題点を打開する手法を提案した．シミュレーショ
ン評価ならびに試作チップによる測定結果から，超低消費電力と安定動作を両立する弛張発振回
路の実現性を実証した．
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第1章 序論
1.1 研究の背景と目的
半導体エレクトロニクス技術の発展は，我々に様々な恩恵をもたらしてきた．特に，インター
ネットを介して世界中のあらゆる情報の共有化を可能とした PC (personal computer)は，現在の
情報社会を大きく発展させた．現在の情報社会では，更に大きな発展を遂げ，いつでもどこでも
インターネットを介して世界中の人々とのコミュニケーションが可能になった．この変革は，携
帯電話やスマートフォンなどの携帯端末によって成し遂げられ，今までのビジネスモデル大きく
変えるものとなった．
図 1.1に，次世代のWSNシステムの一例を示す [1]．将来，人と人とのコミュニケーションだ
けでなく，人とモノとのコミュニケーションが可能となる．例えば，食べ物から取得できる鮮度や
おいしさなどの情報や車から取得できる自車や他車の走行状況などの情報をもとに，我々は食べ
物の賞味期限や消費期限，さらに交通渋滞などの情報を取得することができる．今後，インター
ネットに繋がる人やモノは数百億個を超え，ビックデータ時代へと突入すると予測されている．人
とモノとのコミュニケーションには，人とモノとを繋ぐセンサデバイスが必要になる．センサデ
図 1.1: 次世代WSNシステムの一例．
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バイスは人の声や動き，そして環境の温度や湿度を認識することができる．また，センサデバイ
スで得られた情報をインターネットを介して共有化するには，ワイヤレスネットワークシステム
の構築が求められる．つまり，人とモノとのコミュニケーションを確立するためには，センサデ
バイスとワイヤレスネットワークシステムを融合した，ワイヤレスセンサネットワークシステム
（WSN: Wireless Sensor Network）の構築が必要となる．
図 1.2にセンサデバイスの利用方法の一例を示す．WSNシステムに用いられるセンサデバイス
は，センサで取得した環境の温度や湿度などの情報を時間情報や位置情報と共に保管する．そし
て，保管されたログ情報は，スマートフォンやPCなどの端末を用いて自由に取得することができ
る．WSNシステムでは，センサデバイスをあらゆるモノに搭載することで，様々な情報を共有化
することが可能になる．図 1.3にセンサデバイスの構成例を示す．センサデバイスは，センサ部で
取得した環境の温度や湿度などのアナログ情報をマイクロコントローラ（MCU: Micro Controller
Unit）部に処理させ，MCU内のメモリに格納する．そして，RF部はメモリに格納された情報を
スマートフォンや PCなどの端末に送信する．送信されたデータには，センシングしたデータの
取得時間や取得場所を示す情報が付加される．特に，センシングデータの取得時間はデータを時
系列で管理するために用いられるため，非常に重要な情報である．以上から，センサデバイスに
は安定な電源を供給する電源回路やバイアス回路，そして信号処理用の発振回路の他に，センシ
ングデータの取得時間を得るための時間計測用途のクロックを生成する発振回路が必要になる．
WSNシステムでは様々な場所にセンサデバイスを設置することが想定される．つまり，センサ
デバイスの設置場所は不確定であるため，様々な環境下での動作が求められる．非理想的な設置場
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図 1.2: センサデバイスの利用方法の一例．
1.1. 研究の背景と目的 3
所として，継続的な電源をセンサデバイスに供給できるインフラ設備が整っていない場所や気温
差が激しい場所，そして暗い場所などが考えられる．したがって，センサデバイスはバッテリ駆動
や環境エネルギー駆動による限られた電力での動作が必要になる [2–4]．また，その駆動時間は莫
大な数のセンサデバイスのメンテナンスが困難であることを考慮すると，年単位でなければなら
ない．つまり，WSNシステムに搭載するセンサデバイスは超低電力で動作しなければならない．
センサデバイスの消費電力を大幅に削減する手法として，間欠動作技術がある．図 1.4にセン
サデバイスの間欠動作について表した図を示す．間欠動作は，時間計測用途の発振回路で生成さ
れたクロックを用い，スリープ状態にあるセンサデバイスを動作状態へと移行させ，そして動作
完了と共にセンサデバイスは動作状態からスリープ状態へと移行される回路技術である．この間
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図 1.3: センサデバイスの構成例．
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図 1.4: センサデバイスの間欠動作．
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表 1.1: 各発振回路の典型値と目標値との比較 [5–8]．
種類 水晶発振回路 弛張発振回路 リング発振回路 目標の発振回路
LSI実装 不可 可 可 可
発振周波数 1 kHz - 100 MHz 1 kHz - 100 kHz 10 MHz - 1 GHz 32.768 kHz
発振周波数変動 1 - 100ppm ±1% ±5% < ±1%
消費電流 10 µA - 100 mA 1 µA - 100 µA 10 µA - 100 mA <0.5 µA
面積 <5 cm3 0.1 mm2 0.01 mm2 <0.1 mm2
価格 >10 セント 1 -3 セント <1 セント 1 -3 セント
欠動作を繰り返すことで，センサデバイスの電力を大幅に抑えることができる．ただし，センサ
デバイスの時間を計測する発振回路である時間計測回路は常に動作し続けなければならないため，
超低電力動作が必要になる．一般的な時間計測回路には，32.768 kHzの水晶発振回路と 16ビット
のカウンタ回路が搭載されている．カウンタ回路は，水晶発振回路で生成されたクロックによっ
て，カウントされていく．そして，16ビット目が ‘1’になると 1秒が経過する．
表 1.1に各発振回路の典型値と目標値との比較を示す [5]．水晶発振回路は，環境変化に対し頑
健かつ高精度なクロックが生成できる [6]．しかし，水晶発振回路は高価であり，さらに CMOS
(Complementary Metal Oxide Semiconductor) プロセスとの親和性がなく，LSI (Large Scale
Integration)に搭載できない．したがって，CMOSプロセスで構成されるセンサデバイスに水晶
発振回路をオフチップで搭載すると，サイズが増大し，さらにコストも上がる．弛張発振回路は，
環境変化に対する発振周波数の精度が水晶発振回路よりも劣る [7]．しかし，CMOSプロセスと
受動素子で構成されるため，LSIに搭載可能である．さらに，消費電流を低く抑えることができ
るため，超低電力で動作する発振回路を実現できる．リング発振回路は，弛張発振回路と同様に
LSIに搭載可能であり，さらに超低電力動作も期待できる [8]．しかし，弛張発振回路よりもさら
に環境変化に対する発振周波数の精度が悪い．これらとは別の発振回路として，LC発振回路があ
る．LC発振回路は LSIに搭載可能ではあるが，発振周波数がインダクタンスLとキャパシタンス
Cの平方根に反比例するため，32.768 kHzの低い周波数を生成するには，非常に大きなインダク
タとキャパシタが必要になる．そのため，LSIへの実装は現実的ではない．これらを参考に，我々
が実現させる発振回路の目標値を設定した．目標の発振回路は温度と電源の動作範囲が広いため，
温度変動や電源変動が激しい環境下での使用を可能にする．また，温度変動や電源変動が激しい
環境下での発振周波数変動，そして消費電流を低く抑える．さらに，水晶発振回路との置き換え
が可能になるように，32.768 kHzの発振周波数を目指す．
1.2 本論文の構成
以上に述べた研究の背景と目的に基づき，本論文では，WSNシステムに向けた超低電力オン
チップ発振回路を提案する．図 1.5に本論文の構成を示す．第 2章では，様々な発振回路の特徴を
述べたのち，超低電力化時における弛張発振回路の発振周波数変動や消費電力増加の要因につい
1.2. 本論文の構成 5
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図 1.5: 本論文の構成．
て説明する．第 3章では，弛張発振回路の発振周波数の変動要因であるコンパレータ回路の遅延
を補正した弛張発振回路を提案する．第 4章では，弛張発振回路の消費電力増加を抑制するため
に，制御回路の入力信号であるコンパレータ回路の出力信号の速度劣化を解決する高速化手法を
提案する．第 5章では，第 3章と第 4章の手法を組み合わせ，さらに弛張発振回路の低エネルギー
化を行った弛張発振回路を提案する．以下，各章の詳細について説明する．
第 2章　弛張発振回路
本章では，弛張発振回路の基礎を述べ，時間計測用途のための超低電力弛張発振回路の問題点
について説明する．CMOSプロセスのみで構成される時間計測用の発振回路として，弛張発振回
路が広く用いられる．これは，弛張発振回路がCMOSと受動素子で構成されるため，LSIへの搭
載可能であり，さらに設計方法によって高い発振周波数精度と超低消費電力動作の実現ができる
ためである．最初に，典型的な弛張発振回路の基本的な特性を説明する．次に，超低電力化時にお
ける弛張発振回路の発振周波数の変動要因について述べ，特にコンパレータ回路の遅延の影響が
大きいことを説明する．そして，弛張発振回路とコンパレータ回路をシミュレーションにより解
析し，コンパレータ回路の遅延が，高い PVT依存性を有することを示す．これは，弛張発振回路
の発振精度に大きな影響を与える．最後に，弛張発振回路に用いるバイアス回路，抵抗とキャパ
シタの特性についてまとめ，従来提案されているコンパレータ回路の補正手法について議論する．
第 3章　弛張発振回路の遅延変動補正
本章では，弛張発振回路に搭載されるコンパレータ回路の遅延変動補正技術を提案する．弛張
発振回路は，PVT (Process, Voltage, and Temperature)依存性が高く，環境変化に対し発振周波
数が変動する．特に低電力時にその影響は顕著に表れる．弛張発振回路の PVT依存性が高いの
は，コンパレータ回路の遅延が高いPVT依存性を持つためである．提案する補正技術は，電源電
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圧に充電したキャパシタを基準電流を用いて放電する．その放電電圧を基準電圧と比較すること
で補正電圧を生成し，それを弛張発振回路の基準電圧として用いる．そして，その補正電圧を用
いた弛張発振回路は，コンパレータ回路の遅延変動に影響されないクロック信号を生成すること
ができる．遅延補正技術の有用性は，シミュレーション評価ならびに試作チップを用いた測定に
より実証する．試作チップは 0.18-µm CMOSプロセスで構成する．
第 4章　超低電流駆動コンパレータ回路の高速化
本章では，超低電流駆動のコンパレータ回路の高速化技術を提案する．超低電力で動作する弛
張発振回路に搭載されるコンパレータ回路は，コンパレータ回路のバイアス電流の低下よって出
力のスルーレートが劣化し，その結果，後段に接続された論理ゲートの貫通電流を増加させる．こ
れは，弛張発振回路に搭載されるディジタル回路の消費電力を増大させる．提案するコンパレー
タ回路は電流の正帰還ループを用いて適応バイアス電流を生成し，高スルーレートかつ低消費電
力を実現する．シミュレーション評価ならびに試作チップを用いた測定により実証する．試作チッ
プは 0.35-µm CMOSプロセスで構成する．
第 5章　時間計測用途に向けた弛張発振回路
本章では，第 3章で提案した弛張発振回路を基に，時間計測用途に向けた弛張発振回路を提案
する．第 3章の提案回路はコンパレータ回路の遅延変動を補正することができるが，発振周波数
が 6.66 kHzと低い．そのため，32 kHz程度まで発振周波数を向上させなければならない．しか
し，発振周波数の向上は，同時に消費電力の増加に繋がるため，更なる低電力化手法の実現が求
められる．その低電力化手法の一つとして，第 4章で説明した超低電流かつ高速なコンパレータ
回路を弛張発振回路に搭載することが考えられる．これにより，弛張発振回路のディジタル回路
の消費電力の低下が見込める．また，本章では，弛張発振回路の消費エネルギーを低下させるた
めに，基準電圧を第 3章の場合よりも低下させる．しかし，第 3章で説明した補正電圧生成手法
では，低い基準電圧に対応できないため，補正電圧が生成できない．したがって，低い基準電圧
に対応した補正電圧生成手法を検討する．提案する弛張発振回路の有用性は，試作チップを用い
た測定により実証する．試作チップは 0.18-µm CMOSプロセスで構成する．
第 6章　結論
本章では，本研究で得られた研究成果について総括する．
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第2章 弛張発振回路
2.1 はじめに
発振回路は一定の期間 T のクロック信号を生成する回路である．そのクロック信号は，時間計
測やディジタル回路の動作タイミング，そして各回路との同期などに利用される．発振回路の性能
は発振周波数や消費電力，そして発振精度で決まる．特に，発振精度は時間計測の精度を決める
重要な指標である．発振精度は回路のプロセス依存性や電圧依存性，さらに温度依存性から評価
することができる．これらの依存性はPVT依存性と呼ばれる．プロセス依存性には，製造時に発
生する抵抗やキャパシタなどの受動素子やMOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect
Transistor)のばらつきが含まれる．WSNシステムに搭載する時間計測用途の発振回路では，正
確な時間を刻む必要がある．そのため，PVT依存の低い発振回路の実現が求められる．また，限
られた電力での動作が必要になるため，発振回路は超低電力で動作しなければならない．
本章では，弛張発振回路の基礎を述べ，時間計測用途のための超低電力弛張発振回路の問題点
について議論する．
2.2 発振回路
図 2.1に各種発振回路の回路図を示す．時間計測には一般的に発振周波数が 32.768 kHzの図
2.1(a)の水晶発振回路が用いられる．水晶発振回路に用いられる水晶振動子の自己共振周波数は，
水晶自身のキャパシタンスCとインダクタンス L成分に依存する．これらの成分の値と温度特性
は，水晶の切断方法で決まる．したがって，理想的な水晶発振回路の発振周波数はプロセスと温
度にのみ依存し，発振精度は水晶の切断精度で決まる．水晶発振回路は，水晶振動子で発生した
発振信号をインバータ回路を用いたアンプで増幅し，クロック信号を出力する．したがって，水
晶発振回路で消費する電力は水晶発振回路内の抵抗成分とインバータ回路に依存する．以上のよ
うに，水晶発振回路は正確なクロック信号を生成でき，さらに消費電力を低く抑えることができ
る．しかし，水晶発振回路は CMOSとの親和性がないため，LSIに搭載できない．
一方，図 2.1(b)のリング発振回路や図 2.1(c)の LC発振回路，そして図 2.1(d)の弛張発振回路
はMOSFETと受動素子で構成されるため，LSIに搭載可能である．一般的なリング発振回路の
発振周波数はMOSFETのドレイン電流に比例し，電源電圧とMOSFETのゲート容量に反比例
する．MOSFETのドレイン電流はMOSFETのサイズとしきい値電圧や温度，そして電源電圧に
依存する．そのため，リング発振回路は PVT依存性が高く，発振精度が低い．また，MOSFET
を超低電流で動作させると，プロセス変動によりドレイン電流が指数関数的に変動する．これは，
超低電流動作におけるリング発振回路のプロセス依存性が高いことを示す．リング発振回路の消
費電力はMOSFETのドレイン電流や電源電圧，そしてMOSFETのゲート容量に依存する．し
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図 2.1: (a) 水晶発振回路，(b) リング発振回路，(c) LC発振回路，(d) 弛張発振回路の回路図．
たがって，消費電力はMOSFETのサイズや電源電圧の設計値によって大きく変化する．
LC発振回路の発振周波数は，キャパシタンス C とインダクタンス Lに依存する．これらの成
分の値と温度特性は LSI上のキャパシタとインダクタの形成方法で決まる．つまり，水晶発振回
路と同様，理想的な LC発振回路のプロセスと温度依存性は LSI上に形成されるキャパシタとイ
ンダクタの精度決まる．また，LC発振回路で発生した発振信号はインバータ回路を用いたアンプ
によって増幅される．以上のように，LC発振回路は水晶発振回路と同様の動作を行い，発振精度
はキャパシタとインダクタの精度で決まる．しかし，水晶の切断精度に比べ，LSI上に形成される
キャパシタとインダクタの精度は悪い．また，LC発振回路の発振周波数は Lと C の平方根に反
比例するため，32.768 kHzの低い周波数を生成するには非常に大きなインダクタとキャパシタが
必要となる．
弛張発振回路の発振周波数は基準電流に比例し，基準電圧とキャパシタンスに反比例する．つま
り，理想的な弛張発振回路の発振周波数のPVT依存性は基準電流や基準電圧，そしてキャパシタ
の精度で決まる．これは，設計方法によってPVT依存性が大きく変化することを表す．弛張発振
回路の消費電力は，弛張発振動作を行うアナログ部とそれを制御するディジタル部で決まる．そ
のため，アナログ部の消費電力は弛張発振動作に使用する基準電流と電源電圧に比例し，ディジ
タル部の消費電力は消費電流と電源電圧，そしてディジタル部のキャパシタンス成分に比例する．
したがって，消費電力は，各要素回路の設計方法によって大きく変化する．
以上の各種発振回路の特性から，WSNシステムに搭載する時間計測回路に有効な発振回路を考
察する．水晶発振回路は LSIに搭載できないという理由から，時間計測回路に使用することがで
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図 2.2: 弛張発振回路 [1, 2]．
きない．また，LC発振回路は 32.768 kHzの低い周波数の生成には非常に大きな LとCが必要と
なる．そのため，LC発振回路のサイズが大きくなり，LSIへの搭載が困難になる．リング発振回
路は CMOSのみで構成されるため，LSIへの搭載は容易であるが，PVT依存性が高い．そして，
弛張発振回路は CMOSと受動素子で構成されるため，LSIへの搭載が可能であり，さらに PVT
依存性や消費電力が設計方法によって決まる．以上から，高精度かつ環境変化に頑健で，超低電
力で動作するオンチップ発振回路を実現するには，設計方法次第で性能が決定する弛張発振回路
が有効であると考えられる．そこで，本論文では弛張発振ベースの時間計測回路の実現を目指す．
2.3 弛張発振回路
図 2.2に弛張発振回路の回路図を示す [1,2]．この回路は 2つのコンパレータ回路，RSフリップ
フロップ，基準電流源，基準電圧源，nMOSFETを用いたスイッチ，そしてキャパシタで構成さ
れる．以下，弛張発振回路の回路動作，消費電力，発振周波数，そして PVT依存性について議論
する．
2.3.1 回路動作
図 2.3に，Qをクロック信号の出力とした場合の弛張発振回路の動作波形を示す．弛張発振回路
は 0 Vから基準電圧 Vref まで充放電を繰り返し，クロック信号を生成する．充放電には図 2.2に
示されるキャパシタ C1と C2を用い，これらのキャパシタを基準電流 Iref を用いて交互に充電す
る．以下，図 2.2の回路図と，図 2.3(a)，(b)を用いて詳しく動作を説明する．
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図 2.3: 弛張発振回路の動作波形．
初期状態において，図 2.2の RSフリップフロップの出力 Qは ‘0’，Qは ‘1’とし，各キャパシ
タ C1と C2の電荷はゼロとする．まず，基準電流 Iref を用いて C1を充電し，Vramp1が上昇する．
Vramp1が基準電圧 Vref に達すると，Comp.1の出力が ‘1’となる．そして，RSフリップフロップ
の出力Qが ‘1’，Qが ‘0’ となり，Vramp1は 0 Vにリセットされる．また，基準電流 Iref を用いて
キャパシタC2は充電され，Vramp2が上昇する．Vramp2が基準電圧 Vref に達すると，Comp.2の出
力が ‘1’となり，RSフリップフロップの出力Qが ‘0’，Qが ‘1’となる．これ以降は，以上で説明
した動作が繰り返される．
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2.3.2 消費電力
弛張発振回路の消費電力 Poscは，Posc = Pa + Pd + Pleak と表すことができる．ここで，Paは
アナログ部の消費電力，Pdはディジタル部の消費電力，そして Pleakはリークによる消費電力で
ある．アナログ部の消費電力 Paは基準電流 Iref が流れるパスの数N に比例するため，
Pa = NIrefVdd (2.1)
となる．また，ディジタル部の消費電力 Pdとリークによる消費電力 Pleakは，
Pd = CloadV
2
ddfos (2.2)
Pleak = IleakVdd (2.3)
となる．ここで，Cloadは論理ゲートの出力容量であり，foscは弛張発振回路の発振周波数，そし
て Ileakはリーク電流である．
弛張発振回路の大部分はアナログ部が占めるため，アナログ部の消費電力はディジタル部の消
費電力に比べ大きい．弛張発振回路の消費電力は基準電流 Iref と電源電圧 Vddに強く依存する．
2.3.3 発振周波数とPVT依存性
弛張発振回路が 1サイクルの計測に要する時間 Tsは，
Ts =
2C1,2Vref
Iref
(2.4)
と表せる．ここで，C1,2はC1,2 = C1 = C2である．弛張発振回路の発振周波数は Tsの逆数を取り，
fosc =
Iref
2VrefC1,2
(2.5)
となる．ここで，Iref と Vref，C1,2のPVTバラツキを考慮すると，発振周波数 foscの変動係数は，
∆fosc
fosc
=
∆Iref
Iref
− ∆C1,2
C1,2
− ∆Vref
Vref
(2.6)
となる．ここで，∆Iref は Iref の変動量，そして∆C1,2はC1,2の変動量，∆Vref は Vref の変動量で
ある．これらの式から，発振周波数は基準電流 Iref に比例し，キャパシタ C1,2と基準電圧 Vref に
反比例する．そして，それらのPVTバラツキの影響がそのまま発振周波数を変動させることが分
かる．
2.4 各要素回路の遅延を考慮した弛張発振回路
弛張発振回路の発振周波数を式 2.5で示した．しかし，実際にはコンパレータ回路やRSフリッ
プフロップのオフセット電圧や遅延の影響で発振周波数が変動する．以下，これらについて詳細
を説明する．
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2.4.1 コンパレータ回路の動作
図 2.4に nMOSFET入力，図 2.5に pMOSFET入力の 2ステージ型コンパレータ回路の回路図
を示す [3,4]．これらの回路は，差動増幅器とソース接地増幅器で構成される．以下，nMOSFET
入力のコンパレータ回路を用いて，Vin+に Vin，Vin−に Vref が入力されていると仮定し，回路動
作を説明する．
入力電圧 Vinが Vref よりも低い状態から高くなると，Mp1よりもMn1に流れる電流が大きくな
り，差動増幅器の出力 Vout dが減少する．そして，Mp2がオンし出力 Voutが立ち上がる．それに
対し，入力電圧 Vinが Vref よりも高い状態から低くなると，Mp1がMn1に流れる電流よりも大き
くなり，差動増幅器の出力 Vout dが上昇する．そして，Mp2がオフし出力 Voutが立ち下がる．
nMOSFET入力と pMOSFET入力のコンパレータ回路の違いは，入力コモンモード電圧の許
容範囲と出力の立ち上がりと立ち下がりのスルーレートが異なることである．nMOSFET入力の
コンパレータ回路は，入力信号 Vin+と Vin−が nMOSFETのオーバードライブ電圧にしきい値電
圧を足した電圧以上から動作できる．出力の立ち上がりのスルーレートは，図 2.4に示す出力容量
Cload2の充電スピードがMp2のゲインに依存するため高くなる．一方，立ち下がりのスルーレー
トは，Cload2の充電スピードが基準電流 Iref に依存するため低くなる．pMOSFET入力のコンパ
レータ回路は，入力信号 Vin+と Vin−が電源電圧 Vddから pMOSFETのオーバードライブ電圧と
しきい値電圧を引いた電圧以下から動作できる．また，出力の立ち上がりのスルーレートは，図
2.5に示す出力容量Cload2の充電スピードが基準電流 Iref に依存するため低くなる．一方，立ち下
がりのスルーレートは，Cload2の充電スピードがMn2のゲインに依存するため高くなる．
2.4.2 コンパレータ回路のオフセット電圧
図 2.4のコンパレータ回路は Vin+に Vin，Vin−に Vref が入力されていると仮定すると，通常，基
準電圧 Vref が出力の ‘1’と ‘0’とを切り替える反転ポイントとなる．つまり，入力電圧 Vinが基準
電圧 Vref よりも高ければ出力は ‘1’となり，低ければ出力は ‘0’となる．しかし実際には，出力の
‘1’と ‘0’とを切り替える反転ポイントが基準電圧 Vref からずれてしまう．このずれをオフセット
電圧という．オフセット電圧はプロセス変動の影響で，コンパレータ回路内の各MOSFETのし
きい値電圧やサイズなどが変動するため生じる．
図 2.6は，横軸を Vinとした場合の出力 Voutの反転ポイントを表している．出力の ‘1’と ‘0’と
を切り替える反転ポイントは，結果的にコンパレータ回路のプロセス変動の影響で基準電圧 Vref
からオフセット電圧 Voff だけずれた電圧となる．
2.4.3 遅延時間
2.4.1節において説明した回路動作から，コンパレータ回路は入力が変化し，ある一定時間が経
過した後に出力信号が反転することが分かる．この時間を遅延時間という．図 2.7に遅延時間を考
慮したコンパレータ回路の動作波形を示す．図 2.4のコンパレータ回路の遅延は，立ち上がり時の
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図 2.4: nMOSFET入力の 2ステージ型コンパレータ回路の回路図 [3, 4]．
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図 2.5: pMOSFET入力の 2ステージ型コンパレータ回路の回路図 [3, 4]．
遅延を τcr，立ち下がり時の遅延を τcf とすると，
τcr ≈
√
Cload1Cload2
gm dgm s
√
Vdd
Vin − Vref (2.7)
τcf ≈ Cload2Vdd
Iref
(2.8)
と表される．ここで，Cload1は差動増幅回路の出力容量，Cload2はコンパレータ回路の出力容量，
そして gm d, gm sはそれぞれ差動増幅器とソース接地増幅器のトランスコンダクタンスである．
これらの式から，立ち上がり時と立ち下がり時で遅延時間が異なることが分かる．立ち上がり
の遅延時間 τcrは gm dと gm sの積の平方根に反比例する．一方，立ち下がりの遅延時間 τcf は Iref
に反比例する．gm dは基準電流 Iref の増加に伴い上昇するため，コンパレータ回路は Iref の増加
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図 2.6: コンパレータ回路のオフセット電圧．
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図 2.7: 2ステージ型コンパレータ回路の遅延．
　
に伴って，速度が向上する．
RSフリップフロップなどのディジタル回路の遅延時間は信号が通過する論理ゲートの遅延時間
の総和で表すことができる．論理ゲート一段あたりの遅延時間 τdgは，
τdg ≈ Cload
Id
Vdd
2
(2.9)
と表せる．ここで，Cloadは論理ゲートの出力容量，Vddはディジタル回路の電源電圧，そして Id
は論理ゲートのドレイン電流である．したがって，ディジタル回路の遅延時間 τdは，
τd ≈ Nτdg (2.10)
となる．ここで，N は信号が通過する論理ゲート数である．
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2.4.4 遅延とオフセット電圧を考慮した発振周波数とPVT依存性
図 2.4のコンパレータ回路のオフセット電圧と各要素回路の遅延を考慮すると，弛張発振回路の
周期 T ′s は，
T ′s =
2C1,2(Vref ±∆Voff)
Iref
+ 2(τcr + τd) (2.11)
となる．弛張発振回路のRSフリッププロップは，コンパレータ回路の立ち上がりで切り替わると
仮定している．遅延を考慮した弛張発振回路の発振周波数 f ′oscは，
f ′osc =
Iref
2C1,2(Vref ±∆Voff) + 2Iref(τcr + τd) (2.12)
となる．ここで，Iref と Vref ±∆Voff，C1,2，τcr + τdの PVTバラツキを考慮すると，発振周波数
f ′oscの変動係数は，
∆f ′osc
f ′osc
=
f ′osc
fosc
(
∆Iref
Iref
− ∆C1,2
C1,2
− ∆(Vref ±∆Voff)
Vref ±∆Voff − 2fos∆(τcr + τd)
)
(2.13)
となる．
オフセット電圧と遅延を考慮した発振周波数 f ′oscはプラスのオフセット電圧が付加されている
と，理想的な foscよりも低くなる．また，PVT依存性は τcr + τdと Voff のバラツキが追加される
分だけ高くなる．
2.5 時間計測用途への応用とその課題
2.4節で議論した弛張発振回路はコンパレータ回路のオフセット電圧と遅延，そしてRSフリッ
プフロップの遅延の影響で発振周波数が大きく変動する．ただし，時間計測用途の発振回路の発振
周波数は 32.768 kHzと低周波であるため，大きくとも数 ns程度であるRSフリップフロップの遅
延の影響はほぼ無視できる．また，コンパレータ回路のオフセット電圧はプロセス変動に依存する
ため，コンパレータ回路の差動増幅回路部のMOSFETのサイズを大きくすることで低く抑える
ことができる．そして，コンパレータ回路の遅延はコンパレータ回路を駆動する基準電流 Iref に
反比例するため，遅延時間を小さくするためには Iref を大きくしなければならない．しかし，Iref
を大きくすると消費電力が増大する．つまり，コンパレータ回路の消費電力削減が困難になる．
2.5.1 弛張発振回路のシミュレーション波形
図 2.2の弛張発振回路が超低電力で動作する場合の影響について確認するために，シミュレー
ション評価を行った．弛張発振回路は，0.18-µm スタンダードCMOSプロセスを用いて構成した．
コンパレータ回路には図 2.4の回路，基準電流と基準電圧の生成には理想的なバイアス回路，キャ
パシタンスの生成には理想キャパシタを用いた．また，バイアス回路で生成される基準電流 Iref を
200 nA，基準電圧 Vref を 1 Vとし，キャパシタ容量C1,2を 3.052pFとした．このときの弛張発振
回路の理想的な発振周波数は，式 2.5から 32.765 kHzである．
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図 2.8に弛張発振回路のシミュレーション波形を示す．このときの電源電圧 Vddは 1.8 V，温度
は 27 C˚である．消費電力は，1.44 µWであった．また，図 2.8のQの波形より，発振周波数は
32.03 kHzであった．これは，理論値の 32.765 kHzよりも 0.735 kHzだけ低い値である．また，
0.735 kHzのずれを時間に換算すると 695 nsである．この誤差の原因は，コンパレータ回路の遅
延である．コンパレータ回路の遅延は，図 2.8の Vramp1の波形より，307 ns程存在し，実際には
この値の 2倍にあたる 614 nsの遅延が発振周波数に影響を与えている．
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図 2.8: 弛張発振回路のシミュレーション波形．
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2.5.2 コンパレータ回路の遅延のPVT依存性
2.5.1節において，コンパレータ回路の遅延の影響で発振周波数が変動することを確認した．そ
こで，次に 2.5.1節と同条件でコンパレータ回路の PVT依存性について評価した．
モンテカルロシミュレーションを用いて，プロセス変動に対するコンパレータ回路の遅延変動
を評価した．モンテカルロシミュレーションでは，製造ばらつきによって変化するMOSFETの
パラメータをランダムに変化させてシミュレーションを行う．評価では，ウェハ間で発生するグ
ローバルばらつきとノイズなどの影響で発生するランダムばらつきを含め，500回行った．図 2.9
にプロセス変動に対するコンパレータ回路の遅延変動のヒストグラムを示す．図 2.9より，コンパ
レータの回路の遅延は，182 から 435 nsの間で正規分布に従い変動した．平均値は 297 ns，標準
偏差は 40 nsであった．この結果より，プロセス変動はコンパレータ回路の遅延を最大 138 ns程
変動させる．
次に，コンパレータ回路の基準電流を 200 nA，100 nA，そして 50 nAとしたときの温度変動
と電源電圧変動に対するコンパレータ回路の遅延変動を評価した．温度依存性を評価する際には，
弛張発振部とコンパレータ回路の電源電圧を 1.8 Vとした．また，電源電圧依存性を評価する際
には，弛張発振部の電源電圧を 1.8 V，温度を 27 C˚に固定し，コンパレータ回路のみの電源電圧
を変動させた．図 2.11に温度変動に対するコンパレータ回路の遅延の結果，図 2.10に電源電圧変
動に対するコンパレータ回路の遅延の結果を示す．図 2.11より，–40 から 120 C˚の温度変動に対
する遅延変動は，基準電流 200 nAにおいて 24 ns，基準電流 100 nAにおいて 40.2 ns，基準電流
50nAにおいて 72.5 nsであった．また，図 2.10より，1.2 から 1.8 Vの電源電圧変動に対する遅
延変動は基準電流 200 nAにおいて 9 ns，基準電流 100 nAにおいて 13.1 ns，基準電流 50nAにお
いて 19.1 nsであった．これらの結果より，コンパレータ回路の基準電流の低下は，温度依存性と
電源電圧依存性を高くする．
最後に，コンパレータ回路の基準電流を 200 nA，100 nA，そして 50 nAとした場合の基準電
圧 Vref 変動に対するコンパレータ回路の遅延変動を評価した．これは，高精度かつ環境変化に頑
健な基準電圧 Vref が生成できない場合を想定している．また，この評価での発振周波数の理論値
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図 2.9: プロセス変動に対するコンパレータ回路の遅延変動のヒストグラム（500回）．
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は 32.765 kHz，弛張発振部とコンパレータ回路の電源電圧は 1.8 V，温度は 27 C˚に固定した．図
2.12に基準電圧に対するコンパレータ回路の遅延の結果を示す．図 2.12より，0.5 から 1.5 Vの
基準電圧変動に対する遅延変動は基準電流 200 nAにおいて 173.3 ns，基準電流 100 nAにおいて
245.7 ns，基準電流 50 nA において 343.1 nsであった．この結果より，コンパレータ回路の基準
電流の低下は，基準電圧変動の影響を高くする．
以上から，プロセス，温度，電源電圧の変動に対するコンパレータ回路の遅延変動量は，コンパ
レータ回路の基準電流 200 nAで合計 114 nsである．さらに，プロセス変動を 3σまで考慮すると，
その遅延変動量は 274 nsに達する．これは，基準電圧と基準電流が変動しないことが前提である．
もし，高精度かつ環境変化に頑健な基準電圧と基準電流が生成できないとすると，コンパレータ
の遅延変動量はさらに増加する．評価結果より，基準電圧の変動に対する遅延変動は 0.173 µs/V
に達し，さらに，コンパレータ回路の基準電流の変動に対する遅延変動量は 2 µs/µAに達する．
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図 2.10: 電源電圧変動に対するコンパレータ回路の遅延変動．
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図 2.11: 温度変動に対するコンパレータ回路の遅延．
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図 2.12: 基準電圧変動に対するコンパレータ回路の遅延変動．
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2.5.3 コンパレータ回路の基準電流と弛張発振回路の消費電流
弛張発振回路の消費電力を下げるためには，コンパレータ回路を駆動する基準電流を下げる必
要がある．ここでは，コンパレータ回路の基準電流と弛張発振回路全体の消費電流の関係につい
て 2.4.1節，2.5.2節と同条件で議論する．
図 2.13にコンパレータ回路の基準電流に対する弛張発振回路の消費電流の結果を示す．このと
きの弛張発振部の基準電流は 200 nA，弛張発振部とコンパレータ回路の電源電圧は 1.8 V，温度
は 27 C˚とした．図 2.13より，弛張発振回路全体の消費電流は，コンパレータ回路の基準電流の
低下によって小さくなる．しかし，その削減量は基準電流が低くなるにつれて減少する．これは，
RSフリップフロップの消費電流がコンパレータの基準電流の低下に伴い，増加していることが原
因である．
図 2.14にコンパレータ回路の出力のスルーレートに対するインバータ回路の貫通電流のモデル
を示す．図 2.14(b)のように，コンパレータ回路の出力のスルーレートが高いと貫通電流 Ishortが
流れる期間は短い．しかし，図 2.14(c)のように，コンパレータ回路の出力のスルーレートが低い
と貫通電流 Ishortが流れる期間が長くなる．つまり，コンパレータ回路の出力のスルーレート低下
が後段のディジタル回路の消費電力を増加させる．以上を考慮すると，低電流化によってコンパ
レータ回路の出力信号のスルーレートが劣化し，出力に接続されるRSフリップフロップの消費電
流が増加していると考えられる．
2.5.4 時間計測用途に向けた課題
超低電力な弛張発振回路を実現するためには，各回路部へ供給する基準電流を出来る限り減ら
す必要がある．しかし，基準電流の減少はコンパレータ回路の遅延のPVT依存性を高くし，さら
にコンパレータ回路の出力に接続されている制御回路の消費電流を増加させる．つまり，時間計
測用途に弛張発振回路を適用させるためには，コンパレータ回路の遅延を補正する技術と，高ス
ルーレートを持つ超低電力コンパレータ回路の開拓が必要不可欠である．
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図 2.13: コンパレータ回路の基準電流に対する弛張発振回路の消費電流．
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図 2.14: (a) コンパレータ回路の出力のスルーレートに対するインバータ回路の貫通電流のモデ
ル，(b) スルーレートが高い場合，(c) スルーレートが低い場合の波形．
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2.6 弛張発振回路用のバイアス回路
2.5節までは，理想的な基準電流 Iref と基準電圧 Vref を用いて議論した．しかし実際には，弛張
発振回路に搭載するバイアス回路は，CMOSプロセスを用いて構成しなければならない．つまり，
バイアス回路内のMOSFETのしきい値電圧やサイズなどがプロセス変動によってばらつく．さ
らに，温度変動や電圧変動によってバイアス回路内のMOSFETの電流特性が変化する．これら
の変動は，結果として，基準電流と基準電圧を変動させる．
そこで本節では，基準電流と基準電圧を生成するバイアス回路について議論する．
2.6.1 回路構成例とその動作
弛張発振回路に搭載可能なバイアス回路の一例を図 2.15と 2.16に示す [5,6]．図 2.15のバイア
ス回路は，pMOSFETのダイオード接続と抵抗Rで構成される．基準電流 Iref はオームの法則に
従い，以下の式のように基準電圧 Vref と抵抗R から求めることが出来る．
Iref =
Vref
R
(2.14)
この回路の基準電圧 Vref は，
Vref = Vdd − (Vthp +∆Vov p) (2.15)
∆Vov p =

√
2Lp
µpCoxWp
Iref (強反転領域)
ηVT ln
(
Lp
I0pWp
Iref
)
(弱反転領域)
と表せる．ここで，VthpはpMOSFETのしきい値電圧，LpとWpはそれぞれpMOSFETのゲート長
とゲート幅，Coxはゲート酸化膜容量，µpはホールの移動度，I0p(= µpCox(η−1)V 2T)はpMOSFET
のサブスレッショルド電流の前置係数，ηはサブスレッショルドスロープ係数，VT(= kBT/q)は
熱電圧，kBはボルツマン係数，T は絶対温度，qは電気素量である．また，∆Vov pはバイアス回
路が弱反転領域か強反転領域で動作するかによって変化する．
図 2.16のバイアス回路は，pMOSFETのカレントミラー回路とMn1とMn2の 2つのnMOSFET
によるフィードバックループで構成される．このフィードバックループはMn1とMn2のサイズ比
が同じであれば，Mn2のゲート電圧を 2Vref に維持し，さらに，Mn1のドレイン電流を Iref に保持
する．この回路の基準電圧 Vref は，
Vref = Vthn +∆Vov n (2.16)
∆Vov n =

√
2Ln
µnCoxWn
Iref (強反転領域)
ηVT ln
(
Ln
I0nWn
Iref
)
(弱反転領域)
と表せる．ここで，Vthnは nMOSFETのしきい値電圧，LnとWnはそれぞれ nMOSFET のゲー
ト長とゲート幅，µnは電子の移動度，I0n(= µnCox(η− 1)V 2T)は nMOSFETのサブスレッショル
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図 2.15: ダイオード接続した pMOSFETと
抵抗を用いたバイアス回路（バイアス回路１）[5,
6]．
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図 2.16: しきい値参照型のバイアス回路
（バイアス回路２）[5, 6]．
ド電流の前置係数である．また，基準電流 Iref は図 2.15の回路同様，式 2.14に従い，基準電圧
Vref と抵抗Rから求めることが出来る．
以下，図 2.15，図 2.16のバイアス回路をそれぞれ「バイアス回路１」，「バイアス回路２」とする．
2.6.2 PVT依存性のシミュレーション評価
バイアス回路１，２を 0.18-µm スタンダードCMOSプロセスで構成し，PVT依存性に対する
シミュレーション評価を行った．弛張発振回路は超低電力で動作させるために，弛張発振回路の
アナログ部は弱反転領域で動作させる必要がある．そのため，抵抗には理想抵抗を用い，バイア
ス回路１，２の抵抗値をそれぞれ，10MΩ，2.24MΩとした．このときの各バイアス回路の基準電
流は，温度 27 C˚，電源電圧 1.8 Vでそれぞれ 150 nAとなった．
モンテカルロシミュレーションを用いて，プロセス変動に基準電圧の変動を評価した．モンテカ
ルロシミュレーションは，グローバルばらつきとランダムばらつきを含め，500回行った．また，
そのときの温度は 27 C˚，電源電圧は 1.8 Vとした．図 2.17，図 2.18にプロセス変動に対する基
準電圧 Vref 変動のヒストグラムを示す．図 2.17，図 2.18より，バイアス回路１，２の基準電圧は，
それぞれ，1.363 から 1.440 V，0.306 から 0.392 Vの間で正規分布に従い変動した．平均値はそ
れぞれ 1.406 V，0.341 V，標準偏差はそれぞれ 0.0123 V，0.0126 Vであった．
次に，バイアス回路１，２の電源電圧が 1.2 V，1.5 V，そして 1.8 Vのときの温度変動に対する
基準電圧変動を評価した．図 2.19，図 2.20に温度変動に対する基準電圧変動のグラフを示す．図
2.19より，バイアス回路１の基準電圧は，温度変動と電源電圧変動に対し大きく変動する．–40 か
ら 120 C˚の温度変動に対する基準電圧変動は 0.142 V，1.2 から 1.8 Vの電源電圧変動に対する
基準電圧変動は 0.578 Vであった．また，図 2.20より，バイアス回路２の基準電圧は，温度変動
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に対し大きく変動する．–40 から 120 C˚の温度変動に対する基準電圧変動は 0.158 V，1.2 から
1.8 Vの電源電圧変動に対する基準電圧変動は 0.002 Vであった．
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図 2.17: バイアス回路１のプロセス変動に対する基準電圧変動のヒストグラム（500回）．
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図 2.18: バイアス回路２のプロセス変動に対する基準電圧変動のヒストグラム（500回）．
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図 2.19: バイアス回路１の温度変動に対する基準電圧変動のグラフ（Vdd =1.2, 1.5, 1.8 V）．
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図 2.20: バイアス回路２の温度変動に対する基準電圧変動のグラフ（Vdd =1.2, 1.5, 1.8 V）．
以上から，バイアス回路１はプロセスと電圧，そして温度，バイアス回路２はプロセスと温度
に高く依存することが分かる．これは，式 (2.6)，式 (2.13)より，弛張発振回路の発振周波数の変
動要因と成る．ただし，理想的な弛張発振回路の場合に限り，基準電圧 Vref の変動は基準電流 Iref
の変動によって補正される．なぜなら，バイアス回路１，２は式 (2.14)から， Vref = IrefRのよう
に基準電圧と基準電流の間にオームの法則が成り立つ．これは，理想的な弛張発振回路の式 (2.5)
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の発振周波数の式を
fosc =
Iref
2VrefC1,2
=
1
2RC1,2
(2.17)
に変形させる．さらに，式 (2.6)の変動係数は，
∆fosc
fosc
= −∆C1,2
C1,2
− ∆R
R
(2.18)
となる．つまり，バイアス回路１，２を用いた理想的な弛張発振回路の発振周波数は基準電流 Iref
と基準電圧 Vref には依存せず，抵抗Rとキャパシタ C1,2 に依存する．
2.7 抵抗とキャパシタのPVT依存性
2.6節にて，バイアス回路１，２を用いた理想的な弛張発振回路は，発振周波数が抵抗Rとキャ
パシタC1,2のみに依存することを説明した．本節では，CMOSプロセス上で用いられる代表的な
抵抗とキャパシタである，拡散抵抗，ポリシリコン抵抗，そしてMIM (Metal Insulation Metal)
キャパシタの PVT依存性について議論する．
拡散抵抗とポリシリコン抵抗の温度依存性は，それぞれ 1000から 3000ppm/˚ C，1000ppm/˚ C
程度である [1]．また，ポリシリコン抵抗は電圧変動に対して抵抗値が変動しにくい特徴をもつ．
MIMキャパシタのキャパシタンス C は，
C =
εox
tox
Ac (2.19)
となる [1]．ここで，εoxは酸化膜の誘電率，toxは酸化膜の厚さ，そして Acはキャパシタの面積
である．MIMキャパシタは εoxの電圧と温度依存性が低いため，電圧変動と温度変動に強い．た
だし，抵抗とキャパシタ共に製造時に生じるプロセス変動によって，抵抗値や容量値が大きく変
動する．
抵抗は温度依存性を持つ．ポリシリコン抵抗はマイナスの温度依存性を持ち，拡散抵抗はプラ
スの温度依存性を持つ．したがって，これらを直列に接続することで温度依存性を補正すること
ができる [7]．そのときの抵抗Rと抵抗の温度依存性は，
R = RP +RN = R0P(1 + αPT ) +R0N(1 + αNT ) (2.20)
∆R
∆T
= R0PαP +R0NαN (2.21)
となる．ここで，RPは拡散抵抗の抵抗値， RNはポリシリコン抵抗の抵抗値，R0Pは温度が 0 K
のときの拡散抵抗の抵抗値，R0N は温度が 0 Kのときのポリシリコン抵抗の抵抗値，αP は拡散
抵抗の温度係数，αNはポリシリコン抵抗の温度係数，T は温度である．これらの式より，ポリシ
リコン抵抗がマイナスの温度依存性を持つと，抵抗の温度依存性を補正できることが分かる．図
2.21に補正を施した場合の抵抗の温度依存性を示す．
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図 2.21: 補正を施した場合の抵抗の温度依存性．
2.8 補正技術を用いた弛張発振回路
先行研究において弛張発振回路のコンパレータ回路のオフセット電圧または遅延変動を補正す
る技術が提案されてきた [8–10]．以下，各弛張発振回路について詳しく説明する．
図 2.22にフィード・フォワード周期制御を搭載した弛張発振回路を示す [8]．この発振回路は
Vclから Vref まで上昇するために必要な充電時間を周期制御部で計測する．そして，発振部本体の
充電開始に，周期制御部で計測した時間だけスイッチ SCをONし，発振部本体の電流を増幅させ
る．この動作を行うことでコンパレータ回路やRSフリップフロップで発生する遅延を補正するこ
とができる．しかし，プロセス変動の影響で，発振回路部に接続されたコンパレータ回路と周期
制御部に接続されたコンパレータ回路の遅延が異なった場合，その遅延の差分は補正できない．
図 2.23にインバータ回路を用いた弛張発振回路を示す [9]．この発振回路は，VR と抵抗 Rに
よって基準電流を生成する．そして，その基準電流を用いてキャパシタ C を充電し，その充電電
圧 VCがインバータ回路の論理反転しきい値電圧を上回ると，インバータ回路の出力が ‘1’になる．
その後，キャパシタ C は基準電流を用いて放電され，その放電電圧 VCがインバータ回路の論理
反転しきい値電圧を下回ると，インバータ回路の出力が ‘0’になる．この動作を繰り返すことで発
振動作を実現する．したがって，コンパレータ回路を用いた弛張発振回路のように，基準電圧が
弛張発振動作の反転ポイントになるのではなく，インバータ回路の論理しきい値電圧が弛張発振
動作の反転ポイントとなる．そのため，PVT変動によって論理しきい値電圧がばらつくと，発振
周波数が大きく変動する．この発振周波数の変動は，抵抗RとキャパシタCを水晶発振回路を用
いたキャリブレーション技術で抑えることができる．しかし，この発振回路は水晶発振回路を用
いるため，オンチップのみで実現することができない．
図 2.24にコンパレータ回路のオフセット補正技術を用いた弛張発振回路を示す [10]．この発振
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図 2.22: フィード・フォワード周期制御を搭載した弛張発振回路 [8]．
回路は，基準電流 Iref を抵抗RとキャパシタCに供給することで，基準電圧を生成する．そして，
V1がランプ電圧を生成するときには V2に，V2がランプ電圧を生成するときには V1にその基準電
圧を保持する．この動作によって，コンパレータ回路のオフセット電圧を補正できる．しかし，こ
の発振回路はコンパレータ回路について十分に議論がなされていない．
2.9 まとめ
本章では，弛張発振回路の特性について議論した．最初に，WSNシステムの時間計測用途とし
て有望な弛張発振回路の基本的な特性を説明した．次に，弛張発振回路における要素回路の遅延の
影響について述べ，特にコンパレータ回路の遅延の影響が大きいことを説明した．そして，弛張
発振回路とコンパレータ回路をシミュレーションにより解析し，コンパレータ回路の遅延は，高
いPVT依存性を持つことを確認した．これは，弛張発振回路の発振精度に大きな影響を与えるこ
とを示した．最後に，弛張発振回路に用いるバイアス回路，抵抗とキャパシタの特性についてま
とめ，過去のコンパレータ回路の遅延補正技術について議論した．
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図 2.23: インバータ回路を用いた弛張発振回路 [9]．
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図 2.24: コンパレータ回路のオフセット補正技術を用いた弛張発振回路 [10]．
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第3章 弛張発振回路の遅延変動補正
3.1 はじめに
第 2章で説明したとおり，弛張発振回路はCMOSプロセスで構成可能であるため，LSIに搭載
でき，さらに超低電力動作も可能である．しかし，超低電力動作時のPVT依存性が高いため，発
振精度に課題がある．これは，コンパレータ回路の遅延が高い PVT依存性を有するためである．
第 2章にて，先行研究に提案された弛張発振回路のコンパレータ回路の遅延を補正する従来技
術について説明した [1–5]．コンパレータ回路の遅延を電圧平均化フィードバックを用いてモニタ
する回路 [1] やコンパレータ回路が動作する間だけ電流増幅を行う回路 [3]，コンパレータ回路の
変わりにインバータ回路を用いた回路 [5] など数多く提案されている．しかしこれらの回路は，完
全にコンパレータの遅延変動を補正することができない．
本章では，コンパレータ回路の遅延を電圧に変換し，その電圧を用いてコンパレータ回路の遅
延変動を補正する技術を提案する．
3.2 弛張発振回路におけるコンパレータ回路の遅延変動補正
第 2章で述べたように，弛張発振回路は 0 Vから基準電圧 Vref まで充放電を繰り返し，クロッ
ク信号を生成する．充放電には図 2.2に示されるキャパシタ C1と C2を用い，これらのキャパシ
タを基準電流 Iref を用いて交互に充電する．しかし，実際には図 3.1(a)(b)に示すように, Vramp1,2
は基準電圧 Vref に達してから，少しずれたタイミングで 0 Vまで立ち下がる．これは，コンパレー
タ回路の遅延が主な原因である．また，この遅延は，弛張発振回路の発振周波数を大きく変動さ
せる．
コンパレータ回路の遅延を時間ではなく，電圧値で議論するために，Vramp1,2の傾きを求めコン
パレータ回路の遅延を電圧値に変換する．コンパレータ回路の遅延を τc，変換後の電圧を∆Vcと
すると，
∆Vc =
Iref
C1,2
τc (3.1)
となる．これは，Vramp1,2が Vref +∆Vc に達したとき，0 Vに立ち下がることを意味する．
ここで，Vramp1,2が Vref に達した瞬間に，0 Vに立ち下げる方法を考える．先ほど，Vramp1,2は
Vref よりも∆Vcだけ高い電圧で 0 Vに立ち下がることを説明した．これは，Vref が∆Vcだけ低い
電圧であれば，Vramp1,2が Vref に達した瞬間に 0 Vに立ち下がることを意味する．
図 3.2(a)に基準電圧に Vref，(b)に Vref −∆Vcを用いた場合の動作波形を示す．基準電圧に Vref
を用いた場合には，τcのコンパレータ遅延が生じるため，Vramp1,2は Vref よりも∆Vc だけ高い電
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図 3.1: コンパレータ回路の遅延を考慮した弛張発振回路の動作波形．
圧で 0 Vに立ち下がる．これは，基準電圧に Vref −∆Vcを用いた場合にも同様に生じる．しかし，
基準電圧がもともと∆Vcだけ低いため，Vramp1,2は Vref で 0 Vに立ち下がる．
以上から，Vref −∆Vcの基準電圧を生成し，その電圧を弛張発振回路の基準電圧として用いる
ことができれば，コンパレータ回路の遅延を補正することができる．以後，この Vref −∆Vcの電
圧を遅延補正用電圧 Vcomp.と表現する．
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図 3.2: 基準電圧に (a)Vref または (b)Vref −∆Vcを用いた場合の動作波形．
3.3 コンパレータ回路の遅延補正アーキテクチャ
3.2節にて Vcomp.を基準電圧として用いることで，コンパレータ回路の遅延を補正できることを
説明した．本節では，Vcomp.を生成するアーキテクチャについて述べる．
3.3.1 Vcomp.の生成手法
コンパレータ回路の遅延は，キャパシタC1,2の充電時に Vramp1,2が Vref を上回った後に生じる．
この遅延は，Vramp1,2が Vref を下回った後にも生じる．図 3.3に Vcomp.の生成波形を示す．キャパ
シタをCs1,s2，電流を Iとし，キャパシタCs1,s2には基準電圧 Vref よりも高い電圧が保持されてい
るとする．最初，キャパシタCs1,s2は電流 I によって放電される．そして，その Vcramp1,2 電圧は
Vref を下回り，さらにコンパレータ回路の遅延 τc分だけ遅れた後に保持される．この保持された
電圧 Vholdは，図 3.3に示されるように，
Vhold = Vref − I
Cs1,s2
τc (3.2)
となる．ここでキャパシタ Cs1,s2が C1,2と同じ容量，電流 I が基準電流 Iref と同じ電流値だとす
ると，保持電圧 Vholdは,
Vhold = Vref −∆Vc (3.3)
となる．
以上をまとめると，高い電圧から基準電流 Iref を用いてキャパシタを放電することで，ランプ
電圧 Vcramp1,2が低下する．そして，その電圧が Vref に達すると，τc後にコンパレータ回路の出力
が反転する．その反転のタイミングで Vcramp1,2の電圧が保持され，Vcomp.が生成される．
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3.3.2 遅延補正用電圧 Vcomp.の生成タイミング
弛張発振回路は 0 Vから基準電圧 Vref まで充放電を繰り返し，クロック信号を生成する．つま
り，遅延補正用電圧 Vcomp.は，キャパシタC1またはC2が充電状態になる前に生成しなければな
らない．
図 3.4に，提案の遅延補正技術を用いた弛張発振回路の動作波形を示す．図 3.4(a)は，Vcramp1
と Vramp1の波形，(b)は，Vcramp2と Vramp2の波形である．Vramp1,2の波形より，充電期間の前に
必ず放電期間が存在することが分かる．そこで，その放電期間中に遅延補正用電圧 Vcomp.を生成
することを考えた．放電期間は周期 Tsの半分の期間であるため，Vcomp.の生成に使用できる期間
Tcomp.は，
Tcomp. =
Ts
2
=
VrefC1,2
Iref
(3.4)
となる．この期間に Vcomp.の生成が完了すればよい．ただし，3.3.1節より，Vcomp.の生成には必
ず Vcramp1,2と Vref との比較が必要となる．これは，図 3.4の右の波形より，Vramp1,2の放電期間
を Vref の保持期間に置き換えることで可能となる．
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図 3.3: Vcomp.の生成波形．
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3.3.3 コンパレータ回路のオフセット電圧補正
3.3.1節で説明した遅延補正用電圧 Vcomp.生成手法は，コンパレータ回路の遅延補正と同時にコ
ンパレータ回路のオフセット電圧も補正することができる．コンパレータ回路のオフセット電圧
は，基準電圧 Vref を±Voff だけ変動させる．この状態で遅延補正用電圧 Vcomp.を生成すると，
Vcomp. = Vref −∆Vc ± Voff (3.5)
となる．この Vcomp.を用いてクロック生成を行うと，Vcomp. から∆Vc ∓ Voff だけ高い電圧である
Vref でコンパレータ回路の出力が反転する．
3.4 遅延補正用電圧Vcomp.の生成回路を搭載した弛張発振回路
本節では，遅延補正用電圧 Vcomp.の生成回路を搭載した弛張発振回路を提案する．図 3.5に遅
延補正用電圧 Vcomp.の生成回路を搭載した弛張発振回路の回路図を示す．提案回路は遅延補正用
電圧 Vcomp.生成部，クロック用のランプ電圧生成部，遅延補正用電圧 Vcomp.生成モードとクロッ
ク生成モードを切り替えるマルチプレクサ，そして各スイッチを制御するコントロールロジック
で構成される．
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図 3.6: 提案の弛張発振回路のタイミングダイアグラム．
3.4.1 回路動作
提案回路は，クロック生成モードと Vcomp.生成モードの 2つモードで動作する．φ1が ‘0’のとき，
Comp.1はクロック生成モード，Comp.2は Vcomp.生成モードで動作し，φ1が ‘1’のとき，Comp.1
は Vcomp.生成モード，Comp.2はクロック生成モードで動作する．以下，図 3.6のタイミングダイ
ヤグラムを用いて φ1が ‘0’のときの回路動作を説明する．
クロック生成モード（Comp.1） 　
　クロック生成モードであるComp.1は，まず，キャパシタC1が Iref によって充電される．
そのときの充電電圧である Vramp1が Vcomp.の電位に達すると（このとき既に Vcomp.が生成
されていると仮定する），コンパレータ回路の遅延分だけ遅れてコンパレータ回路の出力が
‘1’となる．そして，それを検知したコントロールロジックは φ1を ‘1’にする．そのときの
Vramp1の電圧は Vref となる．
Vcomp.生成モード（Comp.2） 　
　 Vcomp.生成モードであるComp.2は，前の状態がクロック生成モードであるため，Vcramp2
には Vcomp.，Vramp2には Vref が保持されている．まず，前の状態であるクロック生成モード
が完了してすぐに φ32が ‘0’になり，Vcramp2を Vddまでリセットする．その後，Vcramp2は
Vramp1の現在の電位である Vref よりも高くなるため，コンパレータ回路の出力が ‘0’になる．
そのタイミングで φ32 が ‘1’となり，リセットが完了する．リセット後，φ22 が ‘0’となり，
Vddに充電されたキャパシタ Cs2は Iref によって放電される．その後，Vcramp2が Vref の電
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位に達すると，コンパレータ回路の遅延分だけ遅れてコンパレータ回路の出力が ‘1’となる．
そして，それを検知したコントロールロジックは φ22を ‘1’にする．そのときの Vcramp2に保
持される電圧は Vcomp. (= Vref −∆Vc)となる．
以上の動作説明より，φ1が ‘0’のとき，Comp.1ではクロックが生成され，Comp.2では Vcomp.
が生成されることが分かる．また，φ1が ‘1’になると，Comp.1と Comp.2の動作が切り替わる．
Comp.1と Comp.2では，クロック生成と Vcomp.生成とを交互に繰り返すことでコンパレータ回
路の遅延がキャンセルされたクロックが出力される．
3.4.2 発振周波数とPVT依存性
提案回路は，遅延補正電圧 Vcomp.を用いてクロックを生成することで，コンパレータ回路の遅
延とオフセット電圧を補正する．したがって，提案回路の発振周波数 fprop osは，
fprop os =
Iref
2VrefC1,2,s1,s2
(3.6)
と理想的な弛張発振回路と同様の式となる．ここで，Iref と Vref，C1,2,s1,s2の PVTバラツキを考
慮すると，発振周波数 fprop osの変動係数は，
∆fprop os
fprop os
=
∆Iref
Iref
− ∆C1,2,s1,s2
C1,2,s1,s2
− ∆Vref
Vref
(3.7)
となる．ここで，∆Iref は Iref の変動量，∆C1,2,s1,s2は C1,2,s1,s2の変動量，∆Vref は Vref の変動量
である．
以上の式から，コンパレータ回路の遅延やオフセット電圧の影響を含む場合に比べると，PVT
バラツキの耐性が改善される．
3.5 シミュレーション評価
図 3.5の提案の弛張発振回路を第 2章の 2.5節と同条件でシミュレーション評価した．使用プロ
セスは，0.18-µm スタンダードCMOSプロセスである．また，コンパレータ回路は第 2節の図 2.4
を使用し，基準電流 Iref は 200 nA，基準電圧 Vref は 1 V，キャパシタ容量 C1,2は 3.052 pFとし
た．このときの弛張発振回路の理想的な発振周波数は，第 2章の式 (2.5)から 32.765 kHzである．
3.5.1 弛張発振回路のシミュレーション波形
図 3.7に提案の弛張発振回路のシミュレーション波形を示す．このときの電源電圧 Vddは 1.8 V，
温度は 27 C˚とした．提案回路は，補正電圧生成とクロック生成の 2つモードを交互に繰り返し，
動作していることが確認できる．補正後のコンパレータ回路の遅延は 3.48 nsであり，弛張発振回
路の発振周波数は 32.755 kHzであった．またこのときの消費電力は，2.54 µWであった．
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図 3.7: 提案の弛張発振回路のシミュレーション波形．
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3.5.2 コンパレータ回路の遅延のPVT依存性
提案回路を第 2章の 2.5.2節と同様のシミュレーションにて評価した．まず，3.5節と同条件で
コンパレータ回路の遅延の PVT依存性について評価した．
図 3.8にプロセス変動に対するコンパレータ回路の遅延変動のヒストグラムを示す．モンテカ
ルロシミュレーションは，グローバルバラツキとランダムバラツキを含め，500回行った．図 3.8
より，コンパレータの回路の遅延は，3.6 から 6.7 nsの間で正規分布に従い変動した．平均値は
5.063 ns，標準偏差は 0.451 nsであった．この結果より，提案回路のコンパレータ回路の遅延は，
補正技術を用いない弛張発振回路よりも，60分の 1程度に低下した．
次に，コンパレータ回路の基準電流を 200 nA，100 nA，そして 50 nAとした場合の温度変動
と電源電圧変動に対するコンパレータ回路の遅延変動を評価した．温度依存性を評価する際には，
弛張発振部とコンパレータ回路の電源電圧を 1.8 Vとした．また，電源電圧依存性を評価する際
には，弛張発振部の電源電圧を 1.8 V，温度を 27 C˚とし，コンパレータ回路のみの電源電圧を変
動させた．図 3.9に温度に対するコンパレータ回路の遅延のグラフ，図 3.10に電源電圧に対する
コンパレータ回路の遅延のグラフを示す．図 3.9より，–40 から 120 C˚の温度変動に対する遅延
変動は， 基準電流 200 nAにおいて 4.19 ns，基準電流 100 nAにおいて 4.30 ns，基準電流 50nA
において 4.61 nsであった．また，図 3.10より，1.2 から 1.8 Vの電源電圧変動に対する遅延変動
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図 3.11: 基準電圧に対するコンパレータ回路の遅延 (左図は補正なし，右図は補正あり)．
は，基準電流 200 nAにおいて 1.27 ns，基準電流 100 nAにおいて 2.03 ns，基準電流 50nAにお
いて 1.745 nsであった．これらの結果より，提案回路の温度依存性と電源電圧依存性は，補正技
術を用いない弛張発振回路よりも大幅に改善できていることが確認できる．
最後に，コンパレータ回路の基準電流を 200 nA，100 nA，そして 50 nAとした場合の基準電
圧 Vref 変動に対するコンパレータ回路の遅延変動を評価した．これは，高精度かつ環境変化に頑
健な基準電圧 Vref が生成できない場合を想定している．また，この評価での発振周波数の理論値
は 32.765 kHz，弛張発振部とコンパレータ回路の電源電圧は 1.8 V，温度は 27 C˚とした．図 3.11
に基準電圧に対するコンパレータ回路の遅延のグラフを示す．図 3.11より，1.0 から 1.5 Vの基
準電圧変動に対する遅延変動は，基準電流 200 nAにおいて 1.23 ns，基準電流 100 nAにおいて
1.32 ns，基準電流 50 nAにおいて 2.77 nsであった．また，1.0 V未満の基準電圧 Vref での評価が
無いのは，提案回路の補正電圧生成が弛張発振回路の半周期 Ts/2内に完了できないためである．
この結果より，提案回路の基準電圧変動による影響は，補正技術を用いない弛張発振回路よりも
大幅に改善できていることが確認できる．
以上から，コンパレータ回路の遅延に対するPVT依存性は，遅延補正によって劇的に改善され
たことが確認できる．これは同時に，弛張発振回路の発振周波数に対するPVT依存性を改善した
ことになる．
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図 3.12: コンパレータ回路の基準電流に対する弛張発振回路の消費電流．
3.5.3 コンパレータ回路の基準電流と弛張発振回路の消費電流
図 3.12にコンパレータ回路の基準電流に対する弛張発振回路の消費電流のグラフを示す．この
ときの弛張発振部の基準電流は 200 nA，弛張発振部とコンパレータ回路の電源電圧は 1.8 V，温
度は 27 C˚である．
第 2章で説明した既存の弛張発振回路に比べ，著しく消費電流が増加している．これは，第 2章
の弛張発振回路に補正回路部とコントロールロジック部が追加されたため，その分だけの消費電
流が増加したためである．また，コンパレータ回路の基準電流の低下に伴い，弛張発振回路全体
の消費電流は減少していくが，基準電流が 100 nA程度を境に，消費電流が増加した．これは，コ
ンパレータ回路の出力のスルーレートが低電流化によって劣化し，コントロールロジック部の消
費電流が増加したためである．
3.6 測定評価
提案の遅延補正アーキテクチャの効果を評価するために，0.18-µm スタンダードCMOSプロセ
スでチップを試作した．以下，試作したチップの評価結果について説明する．
3.6.1 チップ写真
図 3.13に提案回路のチップ写真を示す．回路面積は 0.09 mm2であった．バイアス回路には第
2章で説明した図 2.15の回路を用いた [6, 7]．また，バイアス回路で生成された基準電流 Iref は，
消費電流削減のためにカレントミラー比で 6分の 1倍として各回路へ供給した．バイアス回路の
抵抗には，拡散抵抗 Rpと高抵抗ポリシリコン抵抗 Rn を用い，抵抗値をそれぞれ 1.55 MΩ，2.2
MΩとした．そして各キャパシタ C1,2,s1,s2にはMIM(Metal Insulator Metal)キャパシタを用い，
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図 3.13: 試作チップの写真 (面積: 0.09 mm2).
容量値を 3.44 pFとした．
3.6.2 出力波形
図 3.14に室温での提案回路と既存回路の出力波形を示す．既存回路には第 2章で説明した弛張
発振回路を用いた [8]．提案回路と既存回路の発振周波数はそれぞれ 6.66 kHz，6.40 kHz であっ
た．また，消費電流はそれぞれ 530 nA，630 nAであった．この結果は，両回路とも超低電力動
作が実現できる．
3.6.3 PVT依存性
図 3.15に，室温で測定した同一ウェハ上の 20チップの提案回路の出力周波数のヒストグラムを
示す．平均値は 6.61 kHz，標準偏差は 0.053 kHz，変動係数は 0.8%であった．この結果は，同一
ウェハ上ではあるが，提案回路のプロセス依存性が低いことを示している．
図 3.16に室温で測定した提案回路の発振周波数の電源電圧依存性を示す．提案回路と既存回路の
0.8 から 1.8 Vまでの電源電圧変動に対する発振周波数変動は，それぞれ 0.98% と 6.51%であった．
この結果から算出される提案回路と既存回路の電源電圧依存性は，それぞれ 0.98%/V と 6.51%/V
であった．これらの結果から，遅延補正によって，提案回路の電源電圧依存性の改善が確認できる．
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図 3.14: 提案回路（上図）と既存回路（下図）の出力波形（電源電圧：1.5 V，室温）.
図 3.17に電源電圧 1.5 Vで測定した提案回路の発振周波数の温度依存性を示す．“w/ compen-
sation”は Rpと Rnを直列に接続し，抵抗の温度補正を行った場合であり，“w/o compensation”
は Rnの抵抗を用いた場合である．抵抗の温度補正ありとなしの場合の-40 から 120 C˚までの温
度変動に対する発振周波数変動は，それぞれ 0.91%と 17.7%であった．この結果から算出される
抵抗の温度補正ありとなしの場合の温度依存性は，それぞれ 56ppm/˚ Cと 1107ppm/˚ Cであった．
この結果から，抵抗の温度補正によって，提案回路の温度依存性が改善されたことが確認できる．
3.7 まとめ
本章では，コンパレータ回路の遅延変動補正技術を提案した．提案した補正技術は，補正電圧
Vcomp.を生成し，それを弛張発振回路の基準電圧として用いる．そして，その補正電圧を用いた
弛張発振回路は，コンパレータ回路の遅延変動に影響されないクロック信号を生成する．シミュ
レーション評価の結果，本アーキテクチャを用いた弛張発振回路でのコンパレータ回路の遅延変
動は，本アーキテクチャを用いない場合に比べ，大幅に抑制された．また，0.18-µm CMOSプロ
セスを用いて試作を行い，その効果を実証した．
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図 3.15: 提案回路の発振周波数のヒストグラム（電源電圧：1.5 V，室温）.
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図 3.16: 既存回路と提案回路の発振周波数の電源電圧依存性（室温）.
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図 3.17: 提案回路（抵抗補正ありとなしの場合）の発振周波数の温度依存性（電源電圧：1.5 V）.
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第4章 超低電流駆動コンパレータ回路の高速化
4.1 はじめに
弛張発振回路に搭載されるコンパレータ回路は，コンパレータ回路を駆動する電流によって出
力のスルーレートが変化する．ここで，弛張発振回路の超低電力化のために超低電流でコンパレー
タ回路を動作させると，コンパレータ回路の出力のスルーレートは大きく劣化する．これは，コ
ンパレータ回路の後段に接続された論理ゲートの貫通電流の増加を引き起こす．したがって，超
低電流駆動のコンパレータ回路は，弛張発振回路に搭載されるディジタル回路の消費電力を増加
させる．この問題を解決するためには，超低電流駆動のコンパレータ回路を高速化しなければな
らない．しかし，コンパレータ回路の高速化は消費電力の増加に繋がる．
本章では，高速化に必要な消費電流をできる限り抑えた超低電流駆動のコンパレータ回路の高
速化技術を提案する．
4.2 コンパレータ回路の高速化技術
コンパレータ回路の高速化に必要な消費電流を抑え，さらに出力のスルーレートを向上させる
には，出力の論理反転時にのみ，コンパレータ回路に流れる電流を一時的に増加させる適応バイ
アス技術が効果的である．この内容に関連したコンパレータ回路がいくつか発表されている [1,2]．
これらの回路はコンパレータ回路の出力の論理反転時に電流を増幅させ，スルーレートを向上さ
せることができる．特に，図 4.1に示すAkitaらが提案しているコンパレータ回路は，一時的な電
流増幅のための適応バイアス電流生成回路が搭載されている．また，ナノアンペアレベルの基準
電流源を用いることが想定されており，スタンバイ時の消費電流が非常に小さい．しかし，電流
増幅期間が長く，コンパレータ回路の動作時の消費電流が大きい問題がある．
4.2.1 適応バイアス電流生成回路
コンパレータ回路のスルーレート向上のためには，一時的に電流を増幅する必要がある．その
役割を担うのが適応バイアス電流生成回路である．図 4.2に Akitaらが提案した適応バイアス電
流生成回路の概略図を示す．この回路は，pMOSFETのダイオード接続と 2つの nMOSFETが
直列に接続され，Vin1と Vin2の信号が各 nMOSFETのゲート端子に入力される．適応バイアス電
流 Iadp は，2つの nMOSFETのゲート電圧がしきい値電圧 Vth を上回ったときのみ生成される．
図 4.2の右側に，各電圧，電流信号に対するDC特性を示す．Vin1は，コンパレータの差動入力信
号 Vin+が Vin−よりも高ければ ‘1’となり，Vin+が Vin−よりも低ければ ‘0’となる．また，Vin2 は
Vin1と逆の特性を示す．このとき，Vin1と Vin2のクロスポイント電圧が，しきい値電圧 Vthを上
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図 4.1: Akitaらの適応バイアス電流生成回路を搭載したコンパレータ回路のブロック図 [2]．
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図 4.2: Akitaらの適応バイアス電流生成回路の概略図 [2]．
回れば適応バイアス電流 Iadpが生成される．しかし，そのクロスポイント電圧が Vthを下回ると，
Iadpは生成されない．Akitaらは，Vin1と Vin2の生成にナノアンペア電流で駆動する差動増幅回
路を用いた [2]．差動増幅回路は CMOS構成であるため，プロセスバラツキの影響を受ける．こ
れは，先ほど説明した Vin1と Vin2のクロスポイント電圧がプロセスバラツキによって変動するこ
とを意味する．そのため，適応バイアス電流 Iadpの生成量もプロセスバラツキによって変動する．
適応バイアス電流 Iadpは，コンパレータ回路のスルーレート向上のために，確実に生成させる
必要がある．つまり，Vin1と Vin2のクロスポイント電圧をある程度高い電圧値に設定し，プロセ
スバラツキに対して頑健にする必要がある．しかし，Vin1と Vin2のクロスポイント電圧を高く設
定すると，適応バイアス電流 Iadpが増加するため，結果的にコンパレータ回路の動作時の消費電
流が大きくなる課題がある．
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図 4.3: 提案のインバータ回路を用いた適応バイアス電流生成回路．
4.2.2 インバータ回路を用いた適応バイアス電流生成回路
Akitaらの適応バイアス電流生成回路は，確実に適応バイアス電流 Iadpを生成するためにコン
パレータ回路の動作時の消費電流を増加させる必要があった．これは，図 4.2に示される Vin1と
Vin2 のクロスポイントがプロセスバラツキによって変動するためである．そこで，2つの電圧信号
を用いて適応バイアス電流 Iadpを生成するのではなく，1つの電圧信号を用いて Iadpを生成する
方法を提案する．
図 4.3 に提案する適応バイアス電流生成回路を示す．この回路は，CMOS インバータ回路に
pMOSFETのダイオード接続を組み合わせた構成である．適応バイアス電流 Iadpは，入力信号 Vin
がインバータ回路のしきい値電圧 Vth に達したときに生成される．この電流をカレントミラー回
路によって差動対に供給する．また，CMOSインバータ回路の入力には，ナノアンペア電流で駆
動する差動増幅回路の出力を接続した．差動増幅回路は，4.2.1で説明したようにプロセスバラツ
キの影響を受ける．しかし，Vinがしきい値電圧 Vthに達しさえすれば，適応バイアス電流 Iadpが
生成される．つまり，Iadpの生成に関しては，プロセスバラツキに頑健であるといえる．
図 4.4に差動増幅回路を含んだ提案する適応バイアス電流生成回路を示す．適応バイアス電流
Iadpは，差動増幅回路の出力である Vout dがインバータ回路の論理しきい値電圧 Vthになるとき
生成される．以下に図 4.4 の右側の波形を用いて回路動作を説明する．
Vin+が Vin−を上回ると，Vout dは 0 Vから徐々に上昇していく．そして，その電圧がインバー
タ回路の論理しきい値電圧 Vth に達すると，適応バイアス電流 Iadpが生成される．生成された Iadp
は差動増幅回路へフィードバックされ，Vout dを急峻に変化させる．Vin+が Vin−を下回ったとき
も上回ったときと同様に，適応バイアス電流 Iadpが生成され，Vout dを急峻に変化させる．
以上から，適応バイアス電流 Iadpは，Vout dのスルーレートを向上させ，‘0’から ‘1’に立ち上
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図 4.4: 差動増幅回路を含んだ提案の適応バイアス電流生成回路．
がる，または ‘1’から ‘0’に立ち下がる時間を短縮していることが分かる．つまり，Vout dがイン
バータ回路の論理しきい値電圧 Vth を通過する時間は短く，その結果，適応バイアス電流生成時
間も短くなる．そして，提案回路の出力である Voutは Vout dがインバータ回路を通過した信号で
あるため，Voutは高いスルーレートを有する．ただし，この回路は Vout dが Vth付近の電圧にあ
ると，適応バイアス電流を生成し続ける．したがって，超低電力動作をさせるためには，Vout dの
‘1’の電圧レベルがインバータ回路の論理しきい値電圧 Vthよりも高く，‘0’の電圧レベルが Vthよ
りも低い必要がある．
4.3 正帰還ループを有する適応バイアスコンパレータ回路
4.2.2節にて，インバータ回路を用いて適応バイアス電流 Iadpを生成する手法を説明した．しか
し，この回路は差動増幅器の出力である Vout dがインバータ回路のしきい値電圧 Vth付近にある
と，適応バイアス電流を生成し続け，所望の動作を行わなくなる．これは，インバータ回路に貫
通電流が流れ続けるためである．
本節では，この問題を解決するために正帰還ループを有する適応バイアスコンパレータ回路を
提案する．
4.3.1 正帰還ループを用いた適応バイアス電流生成回路
適応バイアス電流 Iadpは，コンパレータ回路の出力の論理反転時に高い電流値まで瞬時に増幅
されることが理想的である．また，適応バイアス電流生成期間が短い程，コンパレータ回路の消
費電流は減少する．これは，電流増幅ゲインが高く，さらに，瞬時に電流を遮断できるようなシ
ステムが必要であることを意味する．
図 4.5に電流の正帰還ループを用いた適応バイアス電流生成回路を示す．この回路には，カレン
トミラー回路を２つ用いており，そのカレントミラー比である αと βはいずれも 1よりも大きい
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図 4.5: 電流の正帰還ループを用いた適応バイアス電流生成回路．
値である．以下，動作について説明する．
初期状態において，SW1はONとし，基準電流 Iref は初期状態’0’のステップ応答とする．まず，
基準電流 Iref を ‘0’から ‘1’へ立ち上げると，その電流が nMOSFET側のカレントミラー回路を通
過することで α倍される．その後，pMOSFET側のカレントミラー回路を通過し，さらに β倍さ
れる．そして，元のノードに戻った電流はさらにもう一度，nMOSFET側のカレントミラー回路
を通過することで α倍され，電流の正帰還ループが形成される．この正帰還ループはループゲイ
ンが高いほど，高い電流値を持つ適応バイアス電流 Iadpが生成される．また，電流が増幅されて
いる中に SW1をOFFすると，正帰還ループが遮断され，適応バイアス電流 Iadpの生成がとまる．
4.3.2 回路構成と回路動作
図 4.6に正帰還ループを用いたコンパレータ回路の回路図を示す．この回路は，nMOSFET構
成のラッチ回路を搭載した pMOSFET入力の差動増幅回路，２つの正帰還ループ，IV変換回路，
そして出力バッファ回路で構成される．以下，回路動作を説明する．
初期状態，Vout+は ‘1’，Vout−は ‘0’とし，Mnsw1はON，Mnsw2はOFFとする．入力電圧 Vin+
が Vin−よりも高い状態から低くなると，Mn11, Mn12, Mn21, Mn23で構成されたラッチ構造により，
Mn11に流れる電流は瞬時に 0から Iref/4 の電流値まで上昇する．そして，その電流が正帰還ルー
プ 1に入力され，適応バイアス電流 Iadp1が生成される．生成された Iadp1は, IV変換回路で電圧
に変換される．そして，出力バッファ回路の Vout+と Vout−から ‘0’と ‘1’ が出力され，Mnsw1は
OFF，Mnsw2はONとなる．このとき，正帰還ループ 1が遮断され，適応バイアス電流 Iadp1 の生
成が止まる．入力電圧 Vin+が Vin−よりも低い状態から高くなると，Mn11, Mn12, Mn21, Mn23で
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図 4.6: 正帰還ループを用いたコンパレータ回路の回路図．
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図 4.7: IV変換回路と出力バッファ回路の回路図 [3]．
構成されたラッチ構造により，Mn21に流れる電流は瞬時に 0から Iref/4 の電流値まで上昇する．
そして，その電流が正帰還ループ 2に入力され，適応バイアス電流 Iadp2が生成される．生成され
た Iadp2は, IV変換回路で電圧に変換される．そして，出力バッファ回路の Vout+から ‘1’，Vout−
から ‘0’ が出力され，Mnsw1はON，Mnsw2はOFFとなる．このとき，正帰還ループ 2が遮断さ
れ，適応バイアス電流 Iadp2 の生成が止まる．
次に，IV変換回路と出力バッファ回路について説明する．図 4.7に IV変換回路と出力バッファ
回路の回路図を示す [3]．以下，回路動作を説明する．
初期状態において，Viv1は ‘0’，Viv2は ‘1’とし，Vout+は ‘1’，Vout−は ‘0’とする．適応バイアス
電流 Iadp1が入力されると，Iadp1がMdn1に流れ，さらに，Mnsw2に Iadp1がコピーされる．そし
て，Mnsw2に流れる Iadp1が Viv2を ‘0’まで低下させる．このとき，Mnsw1がオフするため，Viv1
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は ‘1’となる．Viv1が ‘1’となると，Mnc1がオンし，そして，Mpsw2がオンする．このとき，Vout−
が ‘1’となるため，Mpsw1がオフし，さらに，Vout+は ‘0’となる．また，適応バイアス電流 Iadp2
が入力されると，Iadp2がMdn2に流れ，さらに，Mnsw1に Iadp2がコピーされる．そして，Mnsw1
に流れる Iadp2が Viv1を ‘0’まで低下させる．このとき，Mnsw2がオフするため，Viv2は ‘1’とな
る．Viv2が ‘1’となると，Mnc2がオンし，そして，Mpsw1がオンする．このとき，Vout+が ‘1’と
なるため，Mpsw2がオフし，さらに，Vout−は ‘0’となる．
以上から，電流の正帰還ループを適応バイアス電流生成回路として用いることで，コンパレー
タ回路を構築可能であることが分かる．また，正帰還ループで生成される適応バイアス電流は，出
力が反転すると即座に遮断される．したがって，その生成時間は短い．さらに，出力バッファは
ラッチ構成であるため，出力のスルーレートも高い．これは，従来回路の電流増幅時間が長く，消
費電流が大きいという問題を解決することができる．
4.4 シミュレーション評価
本章では，0.35-µm CMOS 2P4Mプロセスで構成した図 2.5の pMOSFET入力の 2ステージ型
コンパレータ回路 [4,5]と適応バイアス電流生成回路にインバータ回路，そして正帰還ループを用
いたコンパレータ回路について典型値でのシミュレーション評価を行った．シミュレーション評
価には，電源電圧 3.0 Vの電圧源，基準電流 10 nAの電流源，出力容量 1 pFのキャパシタを用い
た．また，コンパレータ回路の入力端子電圧 Vin+と Vin−には，入力周波数 1 kHz，振幅 0.1 V，
オフセット電圧 1.5 Vのサイン波と基準電圧 1.5 Vをそれぞれ印加した．
4.4.1 動作波形
図 4.10，図 4.11，図 4.12に，pMOSFET入力の 2ステージ型コンパレータ回路，適応バイアス
電流生成にインバータ回路を用いたコンパレータ回路，適応バイアス電流に正帰還ループを用い
たコンパレータ回路の出力波形を示す．また，図 4.8，図 4.9に適応バイアス電流生成にインバー
タ回路を用いたコンパレータ回路，適応バイアス電流に正帰還ループを用いたコンパレータ回路
の適応バイアス電流波形を示す．
図 4.10に示す pMOSFET入力の 2ステージ型コンパレータ回路は，ナノアンペアオーダーの超
低電流で動作させると，立ち上がりに大きな遅延が生じる．これは，第 2章の 2.4.3節で説明した
ように，Iref と出力容量値で立ち上がりにスルーレートが決定されるためである．一方で，適応バ
イアス電流生成回路にインバータ回路，そして正帰還ループを用いた回路は図 4.8，図 4.9に示さ
れるように，出力信号の反転時に適応バイアス電流が生成されている．そのため，立ち上がりと
立ち下がり，共に遅延時間は短く，また，スルーレートも高い．
表 4.1に，各コンパレータ回路の伝播遅延時間と消費電流についてまとめた表を示す．一番消費
電流が低く，また伝播遅延時間が短いのは，インバータ回路を用いた回路であった．消費電流に関
しては，定常的に電流を消費している電流パスが，2ステージ型コンパレータ回路よりも 1つ少な
いことが要因である．また，正帰還ループを用いた回路も同様に，2ステージ型コンパレータ回路
よりも電流パスが 1つ少ない．伝播遅延時間に関しては，適応バイアス電流生成回路のトランジス
タ数が正帰還ループ回路よりも少なく，適応バイアス電流が素早く生成されることが要因である．
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図 4.8: インバータ回路を用いたコンパレータ回路の適応バイアス電流．
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図 4.9: 正帰還ループを用いたコンパレータ回路の適応バイアス電流．
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図 4.10: pMOSFET入力の 2ステージ型コンパレータ回路の動作波形．
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図 4.11: インバータ回路を用いたコンパレータ回路の動作波形．
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図 4.12: 正帰還ループを用いたコンパレータ回路の動作波形．
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図 4.13: pMOSFET入力の 2ステージ型コンパレータ回路の入力コモンモード電圧依存性．
10-8
10-7
10-6
10-5
10-4
10-3
-1.0 -0.5 0 0.5 1.0
V
in-
 − V
in+
 (V)㻌
C
u
rr
e
n
t 
d
is
s
ip
a
ti
o
n
 (
A
)㻌
図 4.14: インバータ回路を用いたコンパレータ回路の入力コモンモード電圧依存性．
10-8
10-7
10-6
10-5
10-4
10-3
-1.0 -0.5 0 0.5 1.0
V
in-
 − V
in+
 (V)㻌
C
u
rr
e
n
t 
d
is
s
ip
a
ti
o
n
 (
A
)㻌
図 4.15: 正帰還ループを用いたコンパレータ回路の入力コモンモード電圧依存性．
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表 4.1: 各コンパレータ回路の伝播遅延時間と消費電流．
伝播遅延時間（µs）
回路 消費電流 (nA) 立ち上がり 立ち下がり
2ステージ型 28.4 232 13.3
インバータ回路型 24.5 15.1 14
正帰還ループ型 26.2 19.8 19.4
4.4.2 コンパレータ回路の入力信号に対する消費電流
コンパレータ回路の入力信号に対する消費電流についてシミュレーション評価した．評価には，
差動入力電圧 Vin−− Vin+を–1.0から 1.0 Vまで変化させ，そのときのコンパレータ回路の消費電
流を確認する方法を用いた．また，Vin− には，0から 2.0 Vまでの固定電圧を 0.1 V刻みで印加
した．その結果を図 4.13，4.14，4.15に示す．
2ステージ型コンパレータ回路は，図 4.13に示すように，Vin− − Vin+が負から正の電圧になる
ポイントで，消費電流が少し減少した．これは，差動入力電圧 Vin− − Vin+が正の電圧になると，
図 2.5の後段のソース接地増幅回路の電流パスが遮断されるためである．
インバータ回路を用いたコンパレータ回路は，図 4.14に示すように，Vin−− Vin+が 0または正
の電圧，かつ Vin−が低電圧のとき，消費電流が増大する．これは，図 4.4のインバータ回路を用
いた適応バイアス電流生成回路が，常に適応バイアス電流を生成し続けるためである．
正帰還ループを用いたコンパレータ回路は，図 4.15に示すように，Vin−− Vin+が 0のとき，消
費電流が増大する．これは，図 4.6の正帰還ループ 1,2に，Iref/4の電流が常に供給され続けるた
め，正帰還ループ 1,2が遮断されないためである．
4.5 測定評価
提案するコンパレータ回路を評価するために，0.35-µm スタンダードCMOSプロセスでチップ
を試作した．以下，試作したチップの評価結果について説明する．
4.5.1 チップ写真
図 4.16に各コンパレータ回路のチップ写真を示す．各回路の面積は，2ステージ型が 0.0027 mm2，
インバータ回路型が 0.0030 mm2 正帰還ループ型が 0.0036 mm2であった．
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図 4.16: 各コンパレータ回路の試作チップの写真.
4.5.2 出力波形
図 4.17に室温での各コンパレータ回路の出力波形を示す．測定には，電源電圧 3.0 Vの電圧源，
基準電流 10 nAの電流源を用いた．また，コンパレータ回路の入力端子電圧 Vin+と Vin−には，入
力周波数 1 kHz，振幅 0.1 V，オフセット電圧 1.5 Vのサイン波と基準電圧 1.5 Vをそれぞれ印加
した．測定の関係上，各コンパレータ回路の出力にはインバータ回路で構成した出力バッファを
接続している．
図 4.17より，出力の立ち上がりの遅延時間は，2ステージ型が一番長く，正帰還ループ型が一
番短くなった．しかし，4.4節のシミュレーション結果では，インバータ回路型の遅延時間が一番
短い結果となった．この原因は，レイアウト時に寄生した容量や抵抗の影響で，インバータ回路
型と正帰還ループ型の遅延が逆転したためだと考えられる．
表 4.2に各コンパレータ回路の消費電流についてまとめた表を示す．コンパレータ回路の消費
電流は，2ステージ型が一番高く，インバータ回路型が一番低くなり，4.4節のシミュレーション
と同様の結果となった．また，出力バッファでの消費電流は，2ステージ型が圧倒的に高い結果と
なった．これは，コンパレータ回路を基準電流 10 nAで駆動しているため，図 4.10に示される波
形のように，出力バッファ手前の信号の立ち上がりのスルーレートが低くなるためである．
4.6 まとめ
本章では，適応バイアス電流を用いたコンパレータ回路を提案した．提案したコンパレータ回
路は，インバータ回路や正帰還ループを用いて適応バイアス電流を生成し，高スルーレートかつ
低消費電力を実現した．シミュレーション評価にて，適応バイアス電流の生成を確認した．また，
0.35-µm CMOSプロセスを用いて試作を行い，その効果を実証した．
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表 4.2: 各コンパレータ回路の消費電流．
消費電流（nA）
回路 コンパレータ回路 出力バッファ
2ステージ型 29.7 1372
インバータ回路型 25.6 47.3
正帰還ループ型 27.9 99.9
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図 4.17: 各コンパレータ回路の出力波形（室温）.
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第5章 時間計測用途に向けた弛張発振回路
5.1 はじめに
本章では，第 3章で提案した弛張発振回路を基に，時間計測用途に向けた弛張発振回路を提案
する．第 3章の提案回路はコンパレータ回路の遅延変動を補正することができるが，発振周波数
が 6.66 kHzと低い．そのため，32 kHz程度まで発振周波数を向上させなければならない．しか
し，発振周波数の向上は，同時に消費電力の増加に繋がるため，更なる低電力化手法の実現が求
められる．その低電力化手法の一つとして，第 4章で説明した超低電流かつ高速なコンパレータ
回路を弛張発振回路に搭載することが考えられる．これにより，弛張発振回路のディジタル回路
の消費電力の低下が見込める．また，本章では，弛張発振回路の消費エネルギーを低下させるた
めに，基準電圧を第 3章の場合よりも低下させる．しかし，第 3章で説明した補正電圧生成手法
では，低い基準電圧に対応できないため，補正電圧が生成できない．したがって，本章中で，低
い基準電圧に対応した補正電圧生成手法を検討する．
5.2 弛張発振回路の高速化と低電力化手法
第 2章で説明したように，図 2.2の弛張発振回路は，キャパシタ C1,2の充放電を基準電圧 Vref
まで繰り返すことでクロックを生成する [1,2]．本節では，弛張発振回路のエネルギーについて議
論し，エネルギーの削減に有効な弛張発振回路の基準電圧の低減手法について説明する．
5.2.1 弛張発振回路のエネルギー
第 2章より，弛張発振回路の消費電力 Poscは，Posc = Pa +Pd +Pleak と表すことができる．ま
た，Poscは，式 (2.1)，(2.2)，(2.3)より，
Posc = NIrefVdd + CloadV
2
ddfosc + IleakVdd (5.1)
となる．ここで，Iref は基準電流，N は Iref が流れる電流ノード数，Vddは電源電圧，Cloadはディ
ジタル回路の出力容量，foscは弛張発振回路の発振周波数，Ileakはリーク電流である．また，式
(2.5)の弛張発振回路の発振周波数 foscから，アナログ部の電流 Iref をキャパシタの充放電によっ
て消費する電流に置き換えると，弛張発振回路の消費電力 Poscは，
Posc = 2NVddC1,2Vreffosc + CloadV
2
ddfosc + IleakVdd (5.2)
のように表し直すことができる．この式から弛張発振回路のエネルギーEoscを求めると，
Eosc = 2NVddC1,2Vref + CloadV
2
dd +
IleakVdd
fosc
(5.3)
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となる．
式 (5.3)から，弛張発振回路のエネルギーを削減する方法について考えていく．式の (5.3)から，
削減可能な要素を抜き出すと，N,C1,2, Vref となる．N は Iref が流れる電流ノード数を表し，弛張
発振回路の電流パスを削減することで，弛張発振回路のエネルギーを削減できる．しかし，弛張
発振回路は弛張発振やコンパレータ回路の動作には必ず電流が必要となるため，電流パスの削減
数には限界がある．充放電キャパシタである C1,2の削減は，弛張発振回路のエネルギー削減に有
効である．しかし，充放電キャパシタの削減は，コンパレータ回路の入力容量の影響を受けやすく
なる．CMOSプロセスで構成されるコンパレータ回路の入力容量は，MOSFET のゲート容量と
等しくなる．MOSFETのゲート容量Cgは，ゲート長L，ゲート幅W に比例し変化するが，およ
そ数十 fF程度となる．ただし，この容量はゲート電圧 Vg で変化する可変容量である．この可変
容量は，弛張発振動作時のランプ電圧を非線形にする．したがって，発振周波数の精度に大きな
影響を与えるため，C1,2の削減は困難である．それに対し，基準電圧 Vref の低減はキャパシタン
スを変化させないため，コンパレータ回路の入力容量の影響を抑えることができる．ただし，弛
張発振回路にコンパレータ回路の遅延がある場合，第 2章の式 (2.12)より，コンパレータ回路の
遅延の影響が顕著になる．しかし，第 3章で説明したコンパレータ回路の遅延補正を用いた弛張
発振回路は，コンパレータ回路の遅延の影響を受けないため，発振周波数の精度劣化なしに基準
電圧 Vref を削減することができる．したがって，発振周波数のエネルギー削減には基準電圧 Vref
の低減が有効であると考えられる．以後，低い基準電圧を低 Vref として定義する．
5.2.2 低 Vref を用いた弛張発振回路
本節では，図 2.2の弛張発振回路に低 Vref を用いた場合について説明する．図 5.1に 3つの状態
の弛張発振回路の動作波形を示す．(a)は第 2章の弛張発振回路の動作波形，(b)は (a)を低 Vref 化
した場合の波形，(c)は (b)の発振周波数を (a)に揃えた場合の波形を表している．
弛張発振回路は，図 5.1(a)に示されるように，0 Vから基準電圧 Vref まで変化する一定の傾き
を持つランプ電圧 Vramp1と Vramp2を交互に生成することで，クロック信号を得る．そのため，図
5.1(b)のように弛張発振回路のエネルギー削減のために基準電圧 Vref を低下させると，ランプ電
圧の生成時間が短くなり，結果として発振周波数が上昇する．したがって，図 5.1(a)の発振周波数
が目標値とすると，図 5.1(c)のように目標値に合わせランプ電圧 Vramp1,2の傾きを調整する必要
がある．ランプ電圧 Vramp1,2の傾きは基準電流 Iref に比例し，キャパシタ C1,2に反比例する．つ
まり，基準電流を減少させるかキャパシタを増加させることで，発振周波数を調整することがで
きる．ただし，5.2.1 節の式 (5.3)で表されるように，キャパシタの増加は弛張発振回路のエネル
ギーの増加に繋がる．
以上より，基準電圧 Vref を低下させるために，基準電流 Iref を変化させ発振周波数を調整する．
これは，キャパシタ増加による弛張発振回路のエネルギーの増加を抑制するためである．
5.3 補正電圧生成回路と低Vref
本節では，第 3章で説明した補正電圧生成回路と 5.2節の低 Vref を用いた弛張発振回路を統合
した場合に生じる影響について説明する．
5.3. 補正電圧生成回路と低 VREF 71
V r
a
m
p1
V r
a
m
p2
Vref
Vref
Q
Time0
Ts
V’ref
V’ref
Time0
T’s
V’ref
V’ref
Time0
Ts
(a) (b) (c)
図 5.1: (a) 第 2章の弛張発振回路の動作波形，(b) (a)を低 Vref 化した場合の波形，(c) (b)の発振
周波数を (a)に揃えた場合の波形．
5.3.1 コンパレータ回路の補正電圧生成期間と基準電圧 Vref との関係
第 3章で説明したコンパレータ回路の遅延補正技術は，補正電圧 Vcomp.を用いることで弛張発
振回路のクロック信号におけるコンパレータ回路の遅延を補正するものであった．そして，その補
正電圧生成は，図 2.2の弛張発振回路のリセット期間に行った．そのため，その期間は，式 (3.4)
で表されるように弛張発振周波数の半周期以内に完了する必要があった．以上を踏まえ，弛張発
振回路の基準電圧に低 Vref を用いた場合のコンパレータ回路の補正電圧生成について考える．
第 3章の図 3.5の弛張発振回路は，電源電圧 Vddから基準電流 Iref でキャパシタCs1,s2を放電さ
せることで Vref −∆Vcである補正電圧 Vcomp.を生成する．このときの補正電圧生成にかかる時間
τcomp.は，
τcomp. =
Cs1,s2(Vdd − Vref +∆Vc)
Iref
(5.4)
となる．この生成期間は，弛張発振周波数の半周期以内でなければならない．以上を考慮すると，
基準電圧 Vref は，
Vref ≥ (Vdd +∆Vc)
2
(5.5)
のように制限される．
以上より，第 3章で説明した補正電圧生成手法では，基準電圧 Vref が式 (5.5)のように制限され
てしまう．したがって，式 (5.5)よりも低い Vref を用いることができない．しかし，エネルギーの
削減と高速化を実現するためには，異なるアーキテクチャの開拓が必要になる．
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図 5.2: 補正電圧生成の開始電圧に対する補正電圧生成期間．
5.3.2 コンパレータ回路の補正電圧生成期間の短縮
5.3.1節で説明したように，第 3章で説明した補正電圧生成手法では低 Vref を用いることができ
ない．そこで，本節ではコンパレータ回路の補正電圧生成期間の短縮方法について説明する．
まず，補正電圧生成期間を短くする方法を考える．補正電圧生成期間は式 (5.4)のように表すこ
とができる．これらの要素の中で，弛張発振回路の発振周波数を変動させることなく，任意に変
化させることができるのは，電源電圧 Vddのみである．ここでの電源電圧 Vddは，補正電圧生成
が開始される初期電圧を示している．つまり，図 5.2に示すように，補正電圧生成の開始電圧を低
下させることで，補正電圧生成期間を短縮することができる．
5.3.3 補正電圧生成の開始電圧生成手法
第 3章では，図 5.3(a)に示す補正電圧生成回路を用いた．この回路は，電源電圧 Vddまでリセッ
トされた後，補正電圧が生成される．つまり，補正電圧生成の開始電圧は電源電圧である Vddと
なる．ここで，補正電圧生成の開始電圧を Vddから下げる方法を検討する．
補正電圧生成の開始電圧は，補正電圧 Vcomp.を生成する必要があるため，基準電圧 Vref よりも
高くなければならない．これは，基準電圧 Vref よりも高ければ，どのような電圧でも良いと捉え
ることが出来る．つまり，補正電圧生成期間は，基準電圧 Vref から少しだけ高い電圧を補正電圧
生成の開始電圧とすることで最小になる．図 5.3(b)に，提案する補正電圧生成の開始電圧生成回
路を示す．この回路は第 3章で提案した (a)の回路の pMOSFETスイッチを nMOSFETスイッチ
に変更し，さらに，１つの電流源を追加した構成である．図 5.4を用いて動作を説明する．
第 3章で説明した (a)の波形の場合，φ31,32が ‘1’から ‘0’に立ち下がることで，Vramp1,2が前の
補正電圧である Vcomp.から電源電圧 Vddまで上昇する．そして，φ31,32が ‘0’から ‘1’に立ち上が
り，φ21,22が ‘1’から ‘0’に立ち下がることで，電源電圧 Vdd から補正電圧生成が開始される．こ
れに対し，提案の (b)の波形の場合，φ31,32が ‘1’から ‘0’に立ち下がることで，キャパシタCs1,s2
は基準電流 Iref によって充電される．そして，その充電電圧である Vramp1,2 が前の補正電圧であ
る Vcomp.から基準電圧 Vref まで上昇すると，コンパレータ回路の出力は，τcの遅延をもって反転
する．反転後，φ31,32が ‘0’から ‘1’に立ち上がり，φ21,22が ‘1’から ‘0’に立ち下がることで，補正
電圧生成が開始される．このときの補正電圧生成の開始電圧は，Vref +∆Vcとなる．
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図 5.3: (a) 第 3章の補正電圧生成回路と (b) 提案の補正電圧生成回路．
以上から，補正電圧生成の開始電圧を Vref から∆Vcだけ高い電圧に設定することができる．た
だし，Vcomp.から補正電圧生成の開始電圧にリセットされるまでに，2τcの時間を要する．これら
を踏まえると，提案の補正電圧生成期間 τ ′comp.は，
τ ′comp. = 4τc＝
4Cs1,s2
Iref
∆Vc (5.6)
となる．この生成期間が弛張発振周波数の半周期以内に完了するための基準電圧 Vref は，
Vref ≥ 4∆Vc (5.7)
となり，基準電圧 Vref の制限がコンパレータ回路の遅延に依存する．
この提案手法の他に，Vref よりも∆V だけ高い電圧 Vref +∆V を生成し，それを図 5.3(a)の電
源電圧 Vddの代わりに用いる方法が考えられる．しかし，Vref + ∆V を生成する回路の出力イン
ピーダンスは，キャパシタCs1,s2を充電するために低くなければならない．つまり，低い出力イン
ピーダンスを持つ Vref +∆V 生成回路を新たに搭載する必要があるため，弛張発振回路の消費電
力増加に繋がる．
5.4 時間計測用途に向けた弛張発振回路
本節では，第 3章，第 4章，5.2節，そして 5.3節を踏まえて，時間計測用途に向けた弛張発振
回路を提案する．図 5.5に時間計測用途に向けた弛張発振回路の回路図を示す．提案回路は，遅延
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図 5.4: (a) 第 3章の補正電圧生成の波形と (b) 提案の補正電圧生成の波形．
補正用電圧 Vcomp.生成部，クロック用のランプ電圧生成部，遅延補正用電圧 Vcomp.生成モードと
クロック生成モードを切り替えるマルチプレクサ，そして各スイッチを制御するコントロールロ
ジックで構成される．コンパレータ回路には，第 4章で説明した正帰還ループを用いた適応バイ
アス電流生成回路を搭載した．そして，基準電流 Iref と基準電圧 Vref の生成には，第 2章で説明
した図 2.16のしきい値参照型のバイアス回路を用いた [3]．
5.4.1 回路動作
提案回路は，第 3章の回路と同様に，クロック生成モードと Vcomp.生成モードの 2つモードで
動作する．φ1が ‘0’のとき，Comp.1はクロック生成モード，Comp.2は Vcomp.生成モードで動作
し，φ1 が ‘1’のとき，Comp.1は Vcomp.生成モード，Comp.2はクロック生成モードで動作する．
以下，図 5.6のタイミングダイヤグラムを用いて φ1が ‘0’のときの回路動作を説明する．
クロック生成モード（Comp.1） 　
　図 5.7にクロック生成モード時の回路図を示す．クロック生成モードである Comp.1は，
キャパシタC1が Iref によって充電される．充電電圧である Vramp1が Vcomp.の電位に達する
と（このとき既に Vcomp.が生成されていると仮定する），コンパレータ回路の遅延分だけ遅
れてコンパレータ回路の出力が ‘1’となる．そして，それを検知したコントロールロジック
は φ1を ‘1’にする．そのときの Vramp1の電圧は Vref となる．
Vcomp.生成モード（Comp.2） 　
　図 5.8に Vcomp.生成モード時の回路図を示す．Vcomp.生成モードであるComp.2は前の状
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図 5.5: 時間計測用途に向けた弛張発振回路．
態がクロック生成モードであるため，Vcramp2には Vcomp.，Vramp2には Vref が保持されてい
る．前の状態であるクロック生成モードが完了してすぐに φ32が ‘1’になり，キャパシタCs2
が Irefによって充電される．その後，その充電電圧Vcramp2はVramp1の現在の電位であるVref
よりも高くなるため，コンパレータ回路の出力が ‘0’になる．そのタイミングで φ32が ‘0’と
なり，Vcramp2は，Vref +∆Vcにリセットされる．リセット後，φ22が ‘0’となり，Vref +∆Vc
に充電されたキャパシタ Cs2は Iref によって放電される．その後，Vcramp2が Vref の電位に
達すると，コンパレータ回路の遅延分だけ遅れてコンパレータ回路の出力が ‘1’となる．そ
して，それを検知したコントロールロジックは φ22を ‘1’にする．そのときの Vcramp2に保持
される電圧は Vcomp.となる．
これ以外の動作として，クロック生成モード時に，電流源の直下の電圧 Vrst1,2を nMOSFETの
ダイオード接続したときの電圧 Vd ref に設定する．これは，Vrst1,2のノードに蓄積される電荷を減
少させるためである．もしこの動作をしなかった場合，クロック生成モード時，補正電圧のリセッ
トに用いる電流源の直下の電圧は Vddに維持される．この結果，φ31または φ32がONした瞬間に
キャパシタ Cs1または Cs2には，Vrst1,2のノードに蓄積した電荷が一気に注入されることになる．
これは，補正電圧のリセット動作を阻害する恐れがある．
以上の動作説明より，φ1が ‘0’のときにComp.1ではクロックが生成され，Comp.2では Vcomp.
が生成されることが分かる．また，φ1が ‘1’になると，Comp.1と Comp.2の動作が切り替わる．
つまり，提案回路は，第 3章で説明した弛張発振回路とほぼ同様の動作をする．
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5.4.2 発振周波数とPVT依存性
提案回路は，第 3章の弛張発振回路と同様に遅延補正電圧 Vcomp.を用いてクロックを生成する
ことで，コンパレータ回路の遅延とオフセット電圧を補正する．したがって，提案回路の発振周
波数 fprop oscは，
fprop osc =
Iref
2VrefC1,2,s1,s2
(5.8)
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となる．また，提案回路は第 2章で説明した図 2.16のしきい値参照型のバイアス回路を用いてい
る．したがって，提案回路の発振周波数 fprop oscは，
fprop osc =
1
2RC1,2,s1,s2
(5.9)
と表し直すことができる．ここで，抵抗Rと C1,2,s1,s2の PVTバラツキを考慮すると，発振周波
数 fprop oscの変動係数は，
∆fprop osc
fprop osc
= −∆C1,2,s1,s2
C1,2,s1,s2
− ∆R
R
(5.10)
となる．ここで，∆C1,2,s1,s2は C1,2,s1,s2の変動量，∆RはRの変動量である．
以上の式から，提案回路の PVTバラツキ耐性は，受動素子である抵抗とキャパシタで決定さ
れる．
5.5 シミュレーション評価
提案する弛張発振回路を，0.18-µm スタンダードCMOSプロセスを用いてシミュレーション評
価を行なった．提案回路内の各素子値は，抵抗Rを 4.11 MΩとし，各キャパシタンスC1,2,s1,s2を
1.72 pFとした．設定した発振周波数は 35.36 kHzである．
図 5.9に，Vramp1，Vcramp1，Vramp2，Vcramp2，そしてクロック信号のシミュレーション波形を
示す．クロック信号の発振周波数は 35.24 kHzとなり，設定した発振周波数との誤差は 0.12 kHz
であった．最上部の波形の一部分の拡大図から，補正電圧生成フェーズでは，Vcramp1 が Vref の周
辺を上昇後，降下することで Vcomp.(= Vref −∆Vc)が生成されていることが確認できる．また，ク
ロック生成フェーズでは，補正電圧生成フェーズに生成した補正電圧を用いて，時間計測用のク
ロックが生成されることが確認できる．
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図 5.9: 提案回路の Vramp1，Vcramp1，Vramp2，Vcramp2とクロック信号のシミュレーション波形.
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5.6 測定評価
提案の弛張発振回路を評価するために，0.18-µm スタンダードCMOSプロセスでチップを試作
した．以下，試作したチップの評価結果について説明する．
5.6.1 チップ写真
図 5.10に試作した提案回路のチップ写真を示す．回路面積は 0.105 mm2であった．抵抗 Rに
は，第 2章で説明した拡散抵抗と高抵抗ポリシリコン抵抗を用い，抵抗の温度依存性を補正した．
各抵抗の抵抗値は，拡散抵抗 RP を 1.49 MΩ，高抵抗ポリシリコン抵抗 RN を 2.62 MΩとした．
設計周波数は 35.36 kHzであるが，レイアウト時に付加される寄生容量を考慮すると，実際の発
振周波数は 32 kHz程度になる．また，各キャパシタC1,2,s1,s2にはMIMタイプを使用し，各キャ
パシタンスをそれぞれ 1.72 pFとした．また，抵抗値はデジタルコードを用いることで，1.38 MΩ
< RP < 1.64 MΩ，2.37 MΩ < RN < 2.81 MΩまでトリミング可能な構成とした．
5.6.2 出力波形
図 5.11に，室温での出力波形の測定結果を示す．電源電圧 1.0 Vでの発振周波数は 32.55 kHz
であり，消費電力は 472 nWであった．
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図 5.10: 試作チップの写真 (面積: 0.105 mm2).
図 5.11: 提案回路の出力波形（電源電圧：1.8 V，室温）．
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5.6.3 PVT依存性
図 5.12に，室温で測定した同一ウェハ上の 20チップの出力周波数のヒストグラムを示す．平均
µは 32.87 kHz，標準偏差 σは 0.457 kHzであり，変動係数は 1.39%であった．
図 5.13に，1.0，1.2，1.4，1.6，そして 1.8 Vの電源電圧に対し，–40から 100˚ Cまでの発振周
波数の温度依存性を測定した結果を示す．温度に対する周波数変動は±0.84% ，また温度係数は
120ppm/˚ Cであった．電源電圧に対する周波数変動は±0.44%，またラインレギュレーションは
1.1%/Vであった．このように発振周波数変動を小さく抑えることに成功したのは，コンパレータ
のオフセット電圧と遅延時間の影響を補正し，かつ受動素子の温度依存性をキャンセルした結果
である．
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図 5.12: 発振周波数のヒストグラム (20チップ)．
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5.6.4 抵抗トリミングとノイズに対する評価
図 5.14に，抵抗トリミングによる制御可能な発振周波数のレンジを示す．トリミングコードを
変更することで，−6.8%から 10.8%まで発振周波数を制御することができることを確認した．
図 5.15に，オフセット周波数に対する位相ノイズの測定結果を示す．電源電圧を 1.0 Vとし，室
温でアベレージング処理を行なった結果である．オフセット周波数 10 Hz，10 kHzにおける位相
ノイズは，それぞれ–38.6 dBc/Hz，–94.0 dBc/Hz であった．
図 5.16に，室温における周期ジッタの測定結果を示す．電源電圧 1.0 Vでの周期ジッタは，約
90万のサンプル数で 27.1 nsrmsであった．図 5.17にクロックサイクル数に対する蓄積ジッタの測
定結果を示す．測定した蓄積ジッタは，計算によって求めた理論値と同様の傾向が見られた．蓄
積ジッタの計算式は，以下のように表せる．
σAJ =
√
2NσPJ, (5.11)
ここで，N はサイクル数，σPJは図 5.16で測定した周期ジッタである [8]．
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図 5.14: 抵抗トリミングによる制御可能な発振周波数のレンジ.
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図 5.15: 位相ノイズの測定結果 (電源電圧：1.0 V，室温)．
図 5.16: 室温における周期ジッタの測定結果 (電源電圧：1.0 V)．
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図 5.17: クロックサイクル数に対する蓄積ジッタの測定結果 (電源電圧：1.0 V)．
5.6.5 性能比較
表 5.1に，提案した弛張発振回路と従来に提案された発振回路の性能比較表を示す [4–7]．提案
回路は，電源電圧と温度変動に対する発振周波数変動が小さく，また文献 [6]や第 3章の従来ベー
スよりも高い，32.55 kHzの発振周波数を超低電力で実現した．
5.7 まとめ
本章では，時間計測用途に向けた弛張発振回路を提案した．提案の弛張発振回路は，第 3章で
提案したコンパレータ回路の遅延補正変動技術，第 4章で提案したコンパレータ回路の高速化技
術を搭載した．さらに，低 Vref を用いることで，弛張発振回路のエネルギーを抑制した．0.18-µm
CMOSプロセスを用いて試作し，測定により動作を確認した．測定を行った結果，発振周波数 32.55
kHz，1.8 Vでの消費電力 472 nW，電源電圧依存性 1.1%/V，温度依存性 120ppm/˚ Cであった．
提案する弛張発振回路は，WSNシステムの時間計測回路において有用であることを実証した．
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第6章 結論
本論文では，ワイヤレスセンサネットワーク（WSN: Wireless Sensor Network）システムの時
間計測回路の実現に向けて，ナノアンペアレベルの超低電流で動作する弛張発振回路に関する研
究内容をまとめた．
第 2章では，弛張発振回路の基礎について議論した．最初に，WSNシステムの時間計測用途と
して有望な弛張発振回路の基本的な特性を説明した．次に，弛張発振回路における要素回路の遅延
の影響について述べ，特にコンパレータ回路の遅延の影響が大きいことを説明した．そして，弛張
発振回路とコンパレータ回路をシミュレーションにより解析し，コンパレータ回路の遅延は，高
い PVT依存性を持つことを確認した．これは，弛張発振回路の発振精度に大きな影響を与える．
最後に，弛張発振回路に用いるバイアス回路，抵抗とキャパシタの特性についてまとめ，過去の
コンパレータ回路の遅延補正技術について議論した．
第 3章では，弛張発振回路の遅延変動補正技術を提案した．提案する補正技術は，コンパレー
タ回路の補正時間を補正電圧として記憶し，時間計測の際にこれを用いることで遅延変動の影響
を排除する．シミュレーション評価の結果，本アーキテクチャを用いた弛張発振回路でのコンパ
レータ回路の遅延変動は本アーキテクチャを用いない場合に比べ，60分の 1程度に低下すること
を確認した．また，0.18-µm CMOSプロセスを用いて試作を行い，その効果を実証した．
第 4章では，超低電流駆動のコンパレータ回路の高速化技術を提案した．提案したコンパレータ
回路は電流の正帰還ループを用いて適応バイアス電流を生成し，高スルーレートかつ低消費電力
を実現した．シミュレーション評価にて，適応バイアス電流の生成を確認し, 適応バイアス電流生
成技術を用いたコンパレータ回路の遅延は適応バイアス電流生成技術を用いない場合に比べ，10
分の 1程度に低下することを確認した．また，0.35-µm CMOSプロセスを用いて試作を行い，そ
の効果を実証した．
第 5章では，時間計測用途に向けた弛張発振回路を提案した．提案の弛張発振回路は第 3章で
提案したコンパレータ回路の遅延補正変動技術と第 4章で提案したコンパレータ回路の高速化技
術を搭載した．さらに，低 Vref を用いることで，弛張発振回路のエネルギーを抑制した．0.18-µm
CMOSプロセスを用いて試作し，測定により動作を確認した．測定を行った結果，発振周波数 32.55
kHz，1.8 Vでの消費電力 472 nW，電源電圧依存性 1.1%/V，温度依存性 120ppm/˚ Cであった．
提案する弛張発振回路は，WSNシステムの時間計測回路において有用であることを実証した．
本論文は，ワイヤレスセンサネットワークシステムに向けた超低電力オンチップ発振回路を実
現することを目的として行った研究内容である．WSNシステムの時間計測用途として有望な弛張
発振回路の基本的な特性を説明し，その問題点を明らかにした．そして，これらの問題点を打開
する手法を提案した．シミュレーション評価ならびに試作チップによる測定結果から，超低消費
電力と安定動作を両立する弛張発振回路の実現性を実証した．本研究での成果が，WSNシステム
の発展に貢献できることを期待する．
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